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第 1章 
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第 1章 序論 
1.1 デジタルコヒーレント光伝送の歴史的背景 
光通信は，過去 20 年間以上の期間にわたり旺盛な大容量化への要求に経済的に答え
てきた．1990 年代には，エルビウム添加ファイバ増幅器（Erbium doped fiber amplifier: 
EDFA）および光領域において波長方向に信号を多重化させる波長多重（Wavelength 
division multiplexing: WDM）技術により，大容量な光伝送システムを世界中に展開して
きた[1]．光通信の利点として，光ファイバ伝送路を変えずに送受信器を変えるだけで経
済的に大容量化を実現可能な点が挙げられる．この利点を活かすため，EDFAの限られ
た増幅帯域，つまり C帯の 4 THzまたは L帯の 4 THz，においてどれだけ多くの容量を
収容することが可能かという観点が重要となる．この周波数帯域の利活用の度合いを表
す指標としては，単位周波数あたりの伝送容量を表す周波数利用効率（Spectral 
efficiency: SE）が用いられる． 
初期の信号生成方法は，レーザの出力をオンオフすることによってデータ信号の 0と
1を伝送する強度変調（Intensity modulation: IM）によるオンオフ変調（On off keying: OOK）
および光検出器における直接検波（Direct detection: DD）の組み合わせである IM-DD方
式が主な送受信技術として使用されており，1 波長あたり 10 Gbit/sの光伝送が実現され
た[2,3]．WDM 信号の典型的な周波数間隔は 50 GHz であり[4]，周波数利用効率は 0.2 
bit/s/Hzであった．その後，2002 年までに，信号に遅延を与えることで位相変調を実現
する差動位相偏移変調（Differential phase shift keying: DPSK）や差動四相位相偏移変調
（Differential quadrature phase shift keying: DQPSK）などの位相を用いた変調技術が導入
され[6,7]，1 波あたり 40 Gbit/s の光伝送システムが実用化となり[8]，周波数利用効率は
0.8 bit/s/Hz まで改善した．DQPSK では 4 種類の位相に情報を載せることにより，同じ
変調速度で DPSKや OOK に比べて周波数利用効率を 2倍にすることができる．さらに
周波数利用効率を増大した 2 bit/s/Hz を超える光伝送システムを構築するために，直行
する偏光状態にそれぞれ異なる情報を与える偏波多重（Polarization division multiplexing: 
PDM）技術が提案されていた[9]．しかし，光ファイバ伝送路では偏波状態はランダムに
変更するため，受信部において送信部の偏波状態を回復させる必要があり，動的に偏波
状態に追従する自動偏波コントローラ[10,11]が必須となったため実用化しなかった． 
一方，光の振幅情報に加えて位相情報も用いるコヒーレント光通信技術は，検出感度
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が IM-DD方式に比べて高いため，WDM技術が隆盛を迎える前の 1980年代に精力的に
研究されていた[12-16]．コヒーレント光通信技術においては，変調は強度ではなく複素
平面上の振幅と位相に対して行われる．複素信号を復号するためには，受信信号の位相
情報が確定している必要がある．この頃は，受信信号と局発光（Local oscillator: LO）の
位相を光の領域で同期した状態で干渉させる必要があった．光領域で位相を同期させる
構成のコヒーレント光通信技術はアナログコヒーレント技術と呼ばれる．当時，コヒー
レント光通信技術では感度改善が実現できることが知られていたが，EDFAが開発され
て以降，これを受信部に配置するプリアンプ機構により IM-DD 方式の検出感度がコヒ
ーレント方式と比べて数 dB以内に改善すると，その構成の複雑さからコヒーレント光
通信技術の研究開発の勢いは失われた． 
2000 年代中頃から，レーザ光源など光通信で使用されるデバイスの特性が改善され
たことにより，コヒーレント技術に対して再度注目が集まった．デバイスの進展として
は，光源として使用されている半導体レーザの狭線幅化，デジタル信号をアナログ信号
に変換するデジタルアナログ変換器（Digital analog converter: DAC）および反対にアナ
ログ信号をデジタル信号に変換するアナログデジタル変換器（Analog digital converter: 
ADC）の広帯域化，CMOS技術の進展により信号処理を行う ASIC（Application specific 
integrated circuit）の処理速度の高速化などが挙げられる．1980年台のアナログコヒーレ
ント技術とは異なり，受信信号と LOの位相同期をデジタル領域で実施することで[17]，
光領域における位相同期回路を取り除いて簡易に実現することができるようになった．
このような構成を実現する光通信技術をデジタルコヒーレント技術と呼ぶ．2005 年に
は，90°光ハイブリッドを用いたホモダイン検波方式において，位相補償をデジタル信
号処理で実施した，40 Gbit/s, 偏波多重 QPSK 信号の伝送実験が実現された[18]．2007
年には 40 Gbit/s, 偏波多重 QPSK 光伝送システムが Nortel から実用化された[19]．現在
広く使用されている 1波長あたり 100 Gbit/s の光伝送システムにおいては，32 Gbaud程
度の変調速度において偏波多重 QPSK 変調を用いることによって周波数利用効率は 2 
bit/s/Hzを達成している．また，現在商用化が進んでいる 1波長あたり 200 Gbit/s の光伝
送システムにおいては，偏波多重 16 QAM（Quadrature amplitude modulation）変調方式
を用いることで[20-22]，2 倍の周波数利用効率である 4 bit/s/Hz を達成することが可能
である．デジタルコヒーレント光通信と多値変調方式の採用によって，伝送容量 10 
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Gbit/s の OOK システムに比べて，1 波長あたりの伝送容量および周波数利用効率は 20
倍まで拡大している． 
 
1.2 変調信号の多値化による周波数利用効率の改善とその課題 
 QAM は，周波数が等しく位相が 90°異なる 2つの搬送波（In-phase (I)，Quadrature(Q)-
phase）の振幅をそれぞれ独立に変調し情報を与える方式であり，選択する振幅レベルを
増加することによって周波数利用効率を高めることができる．16 QAM では，各搬送波
の振幅レベルは 4 値ずつであり，その組み合わせにより 16 点の複素振幅を表現するこ
とができる．この時，1シンボルあたりの情報量は 4 bit であり，変調方式が同じである
場合 OOK に比べて 4 倍の周波数利用効率が実現する．このように，QAM で使用する
振幅レベルを増大することで，つまり多値化することによって，より高い周波数利用効
率が実現する． 
 しかしながら，多値化によりシンボル間のユークリッド距離が狭まるため，波形歪お
よび信号対雑音比（Signal to noise ratio: S/N）耐力が低下する．波形歪の原因としては，
レーザ光源の位相雑音や送受信の光および電気デバイスの周波数特性の歪み，光ファイ
バ伝送路で生じる偏波回転，波長分散，偏波モード分散，非線形光学効果などが挙げら
れる．S/N劣化の主な原因は，EDFAで生じる自然放出光（Amplified spontaneous emission: 
ASE）に加えて DACおよび ADCにおける有効ビット（Effective number of bit: ENOB）
の制限などが考えられる． 
中沢研究室では，これまでに多値化を進めるために，アセチレンの吸収線に発振周波
数を安定化した狭線幅なアセチレン周波数安定化ファイバレーザ[23]ならびに光位相
同期（Optical phase locked loop: OPLL）技術[24]を用いて高精度に光の位相を制御してき
た．また，デバイスの周波数特性の歪を補償するために周波数領域等化（Frequency 
domain equalization: FDE）の導入[25]，非線形光学効果による位相回転ならびに波長分散
の相互作用を補償するために Manakov 方程式[26]を用いたデジタル逆伝搬法[27]の導入
を行い，これまで 3 Gymsbol/s, 偏波多重 2048 QAM 光伝送を実現している[28]．また，
より実用的な位相同期回路として，ファイバレーザに比べて線幅が太く安価な半導体レ
ーザおよびインジェクションロッキング技術[29]を用いた検討についても取り組んで
おり，12 Gsymbol/s, 偏波多重 512 QAM 光伝送まで実現している[30,31]． 
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 本研究では，波形歪への対応として，時間領域適応等化フィルタの性能向上およびブ
ラインドによる偏波分離アルゴリズムの精度改善について取り組み，また S/N耐力の改
善としては，コンスタレーションの分布を確率整形する Probabilistically shaped （PS）
QAM 変調方式を採用した伝送実験に取り組む．その実験系は，半導体レーザを基盤と
した実用性を目指したシステムと，ファイバレーザを基盤とした究極の周波数量効率を
目指したシステムに分けられる．前者の実験では，インジェクションロッキングが異な
る光路を通過することに起因する位相回転や，10 Gbaud という比較的高速な変調に起
因する波形歪に対して安定した収束特性を実現する必要があり，このためには時間領域
の適応等化フィルタのアルゴリズム改善が必要である．また，後者の実験系においては，
2048 QAM からさらに多値度を拡張した 4096 QAM 光伝送のために，高精度に偏波状態
を制御して偏波分離の精度を改善する必要がある．そして，超多値 QAM伝送時におけ
る S/N耐力を改善するために，通常の一様分布の QAM に代えて情報理論的により電力
効率の良い Probabilistic shapingによる変調方式の採用についての検討が必要である． 
 
1.3 本論文の目的と論文構成 
 本研究は上記の背景に基づいて，波形歪耐力および S/N 耐力の改善による 3～10 
Gbaud, 1024 QAM 光伝送，3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM 光伝送，および 3 Gbaud, 偏波
多重 PS-4096 QAM 光伝送について取り組んだ． 
 第 2章では，デジタルコヒーレント光通信技術の要素技術について述べる．送信光デ
バイスとしては IQ 変調器について，受信光デバイスとしては 90°光ハイブリッド回路
およびホモダイン検波方式について述べる．また，中沢研の特徴的な技術である光領域
の位相同期回路について，OPLL技術ならびにインジェクションロッキング位相同期技
術について説明する．そして，歪補償を実現するデジタル信号処理技術について，一般
的な構成に加えて中沢研がこれまで適用してきたデジタル逆伝搬法および周波数領域
等化技術について述べる． 
 第 3章では，はじめにインジェクションロッキングによる位相同期技術を用いた光フ
ァイバ伝送の研究動向について述べる．そして，今回パイロットシンボルを用いること
で収束特性を改善させた時間領域適応等化フィルタ技術について，その基礎から，これ
まで使用していた仮判定方式の問題点，および今回採用したパイロット補助方式につい
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て説明する．続いて，適応等化フィルタの係数更新にパイロットシンボルを用いること
で収束特性を改善させて実現したインジェクションロッキング位相同期 3～10 Gbaud, 
偏波多重 1024 QAM 光伝送実験結果について述べる．最後に，特性の改善を目指して検
討した位相感応型の対数尤度比（Log Likelihood ratio: LLR）算出法に関してまとめる． 
第 4章では，はじめに近年の 256値以上の多値 QAM コヒーレント光伝送の研究動向
について述べる．次にポアンカレ球上で偏波分離を行うストークス空間偏波分離法につ
いて，アルゴリズムおよび本研究で偏波分離の安定度を向上するために実施した特異値
分解の適用について説明する．次に，4096 QAM信号を十分な精度で偏波分離するため
の条件を計算機シミュレーションにおいて明確にする．そして，3 Gbaud, 偏波多重 4096 
QAM 光伝送実験結果について述べ，最後にさらなる多値 QAM コヒーレント光伝送に
向けた課題について記す． 
第 5 章では，はじめに PS 技術を用いた光伝送の研究動向についてまとめる．次に，
PS 方式について情報理論的に説明する．その後，PS 信号を生成するシステムとして，
ランダムなビット系列を確率整形された振幅系列として出力する Distribution matcher
（DM）と前方誤り訂正（Forward error correction: FEC）符号化部とを包含した Probabilistic 
amplitude shaping（PAS）の構成について述べる．それから，一様分布の 1024 QAM 信号
と同僚の情報量を持つ PS-4096 QAM信号について，計算機シミュレーションでその S/N
耐力を比較する．最後に，世界ではじめて実施した 3 Gbaud, 偏波多重 PS-4096 QAM 光
伝送実験結果を示す． 
 第 6章では第 3章から第 5章で述べた研究の成果を総括する． 
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図 1.3.1 本論文の構成 
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第 2章 デジタルコヒーレント光伝送方式の要素技術 
2.1 緒言 
 本章では，デジタルコヒーレント光伝送技術の要素技術として，デジタルコヒーレン
ト光伝送システムの全体構成に加えて，多値変調技術，送受信器における光デバイス技
術，光領域の位相同期技術，そして中沢研究室でこれまで適用したデジタル信号処理技
術について述べる．具体的には，はじめにデジタルコヒーレント光伝送システムの構成
について，現在普及が進んでいる 1波長あたり 100 Gbit/s を伝送するシステムを例とし
て説明する．次に，デジタルコヒーレント光伝送システムにおいて周波数利用効率を高
めるために採用された位相の情報を用いる直交振幅変調（Quadrature amplitude 
modulation: QAM）技術について述べる．送信器における光デバイスとしては，特に電
界の振幅および位相の 2次元を用いた変調を実現する IQ変調器の構成について述べる．
受信器における光デバイスとしては，特にホモダイン検波をするために欠かせない 90o
光ハイブリッド回路の構成について述べる．また，中沢研究室におけるデジタルコヒー
レント光伝送における要素技術として，光位相同期回路（Optical phase locked loop: OPLL）
技術および注入同期技術について，動作原理ならびに同期特性について述べる．デジタ
ル信号処理（Digital signal processing: DSP）技術としては，主に受信側の歪み抑圧技術に
ついて述べる．はじめに，本研究で用いたデジタル信号処理の全体構成について概観し，
それから光ファイバ伝送中に生じる非線形光学効果を補償するデジタル逆伝搬法およ
び光デバイスの周波数特性の歪を補償する周波数領域等化技術について述べる．最後に
結言において，第 2 章をまとめる． 
 
2.2 デジタルコヒーレント光伝送システムの概要 
デジタルコヒーレント光伝送システムは，これまでの直接変調直接検波システムに比
べて高感度に信号の送受信が可能となり，伝送路中の歪みに対する耐力を飛躍的に高め
ることができる．これは，デジタルコヒーレント光伝送システムがこれまでの光伝送シ
ステムと異なり，デジタル信号処理装置において，高効率な送信信号の生成および伝送
路中の波形歪の補償を実施するためである． 
図 2.2.1 に 1 波長あたり 100 Gbit/s の信号伝送を実現するデジタルコヒーレント光伝
送システムの構成例を示す．デジタルコヒーレント光伝送システムの送受信器は，電気
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領域において四位相偏移変調（Quadrature phase shift keying: QPSK）信号の生成および伝
送路波形歪補償等の復調を行うデジタル信号処理部，光領域で偏波多重信号の生成を行
う光送信器，そして受信信号に対してホモダイン検波を行う光受信器の大きく 3つの部
品から構成される．送信のデジタル信号処理装置には，クライアント信号としてイーサ
ネット規格の 100 GbE 信号などが入力される．クライアント信号はデジタル信号処理
装置においてフレーマへ入力され，OTU4（Optical channel Transport Unit）形式の信号に
収容される．OTU4 は，通信に適した光パスの概念や符号誤り訂正技術を想定したフレ
ーム構成を採用した OTN(Optical Transport Network) 規格であり，100 GbE に対応する階
梯である[1]．その後，送信信号処理部の誤り訂正符号化処理部において，データ信号に
対してパリティ部が付加され，信号変調部において 0 と 1 の 2 値形式から QPSK の電
界形式へマッピングされる．続いてデジタル・アナログ変換器（Digital analog converter: 
DAC）において離散値から連続値に変換された信号は，電気領域の増幅器で振幅を増幅
後，光送信器に入力される．伝送信号は偏波多重されるため，DACからは XI, XQ, YI, 
YQ の 4 レーンの信号が出力される．光送信器においては，4 レーンの信号が 2 レーン
ずつ光変調器に入力され，半導体レーザ（Laser diode: LD）から出力された搬送波をQPSK
信号に変調する．直交する X および Y 軸の各偏波で変調された光信号は，偏波ビーム
コンバイナ（Polarization beam combiner: PBC）において X および Y の直行する 2 偏波
に合波されて，光ファイバ伝送路へ入力される．伝送された光信号は光受信器において，
局発光（Local oscillator: LO）と干渉してホモダイン検波される．ホモダイン検波器は，
LO，2入力 8出力の 90o光ハイブリッド，バランス型フォトディテクタにより構成され
る．フォトディテクタで光電変換された受信信号は，受信の電気領域の増幅器を通過し
た後，アナログ・デジタル変換器（Analog digital converter: ADC）において，連続値から
離散値へ変換される．受信デジタル信号は受信の信号処理部において，光ファイバ伝送
路中の波長分散や偏波モード分散などの波形歪を補償される．続いて誤り訂正の復号処
理を実施して，フレーマにおいて OTU4信号から 100 GbEへ変換する．以上のように，
デジタルコヒーレント光通信においては，電気領域の処理と光領域の処理が組み合わさ
れて大容量高信頼の通信を実現している．  
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図 2.2.1 デジタルコヒーレント光伝送における送受信器構成例 
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2.3 QAM変調技術 
本節では，デジタルコヒーレント光伝送システムにおいて周波数利用効率を増大させ
るために用いられる QAM 変調技術について述べる．QAM 変調技術について説明する
ために，比較としてはじめに振幅情報のみを用いる直接変調直接検波（ Intensity 
modulation - direct detection: IM-DD）技術について述べる．それから，QAM 変調技術に
ついて説明する． 
IM-DD では，信号は振幅値を可変させて変調を行う．式(2-1)に変調信号の電界を示
す．𝑆(𝑡)は変調信号であり，𝐴はその振幅値，𝜔𝑆は角周波数，𝜙は位相である．IM-DDで
は𝐴のみを 1次元的に変調して信号を伝送する． 
 
𝑆(𝑡) = 𝐴𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑆𝑡 + 𝜙)          (2 − 1) 
 
図 2.3.1(a)に 2 値の光強度のみを使用する OOK（On off keying）変調時の信号の振幅
を示す．OOKは単純にパルスの有無によって，0または 1の情報ビットを伝送する．つ
まり式(2-1)におけるAは 2 値である．単位時間あたりの伝送容量を増大するためには，
変調を高速化するか変調時の電界強度を多値化すれば良い．パルス存在時の電界強度を
a とすると，シンボル間の距離は a と表せる． 
図 2.3.1(b)に，使用する電界強度を 4値に拡大させた PAM4（Pulse amplitude modulation）
変調信号の振幅を示す．PAM4 変調は，振幅値が 4値あるため，図のようにそれぞれの
振幅値に 2 bit の情報を割り当てることができる．これにより，OOKと同じ変調速度で
伝送できる容量を 2 倍に拡大することができる．しかしながら，電界強度の間隔は a/3
と，OOK に比べて 1/3 まで縮小してしまうため，より少ない雑音や波形歪でも隣のシ
ンボルに誤る可能性が高まる．IM-DD 伝送方式の利点としては，伝送システムのコス
トが低い点が挙げられる．デジタルコヒーレント光伝送では，複雑な信号処理を行うた
め高価な DSP に加えて，IQ 変調器や 90oハイブリッドなどのコヒーレント受信をする
ための専用の光デバイスも必要となる．そのため，コストが最重要課題となる 10 km以
下程度の短距離用のアプリケーションとして，PAM4 伝送が盛んに研究されている[2-5]． 
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図 2.3.1 (a) OOK変調信号の電界強度，(b) PAM4 変調信号の電界強度 
 
 
QAM 変調技術は，2 つの直交関係にある搬送波についてそれぞれ振幅変調した 2 種
類の信号系列を組み合わせることで 2 次元的に信号点をマッピングする変調方式の一
つである．IM-DDとは異なり，位相の情報を用いる．式 2-2に QAM 変調時の信号の電
界を表す．𝐴1および𝐴2はそれぞれ 2本の搬送波を変調する振幅値である． 
 
𝑆(𝑡) = 𝐴𝑒𝑥𝑝(𝑖𝜔𝑆𝑡 + 𝜙)                                   
         = 𝐴1𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑆𝑡 + 𝜙) + 𝑖 ∗ 𝐴2𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑆𝑡 + 𝜙)    (2 − 2)  
 
図 2.3.2(a)に QPSKまたは 4 QAM のコンスタレーションマップを示す．2本の搬送波
を変調する振幅値は OOK と同じく 2 値である．しかしながら，1 シンボルが表す情報
量は 2ビットであり，そのシンボル間隔は 2aと OOK に比べて 2倍となる．よって，変
調速度は同じままで，2倍の情報量を，より高い歪耐力で伝送することができる．ここ
で，同じ変調速度で単位時間あたりにより多くの情報を送るためには，IM-DD と同様
に振幅値を増やせば良い．図 2.3.2(b)は各振幅値を 4値ずつ変調した 16 QAM のコンス
タレーションマップである．シンボル間距離は2a/3まで低減しているが，1シンボル辺
り 4 bit の情報を送ることができる．このように QAM 変調では，変調する振幅値を増や
していくに従い，1シンボルあたりの伝送容量を増大して，より周波数利用効率の高い
伝送が実現できる．そのため，高密度波長多重（Dense wavelength division multiplexing: 
DWDM）が必要となるアプリケーション，例えば都市間ネットワークや陸上および海底
の長距離ネットワークで使用されることが多い．IM-DD ではパルスの振幅値を変えて
PDで受信するだけで良かったが，QAM 変調では位相が 90o異なる 2本の搬送波に対す
る振幅変調に加えて，位相情報を保ったままの信号検波が必要となる．これらを実現す
るためには，送信では IQ 変調器が，受信では 90o 光ハイブリッドを用いたホモダイン
電界強度 電界強度
0 1 00 1101 10
a a/3
(a) (b)
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検波器が必要となる．以降では，この 2つの光デバイスの原理について述べる． 
 
 
 
図 2.3.2 (a) QPSKおよび(b) 16 QAM のコンスタレーションマップ 
 
 
2.4 送受信器における光デバイス技術 
 本節ではデジタルコヒーレント光伝送システムの光送受信器で用いられる光デバイ
ス技術として，位相および振幅の変調を実現する IQ（In-phase, Quadrature-phase）変調
器ならびに受信した光信号をベースバンド信号に周波数シフトするホモダイン検波器
について述べる． 
 
2.4.1 IQ変調器 
 図 2.4.1(a)に IQ変調器の構成を示す．IQ変調器は，直行する In-phaseおよびQuadrature-
phase の 2 軸の電界振幅を変調するサブのマッハツェンダー干渉計（Mach-Zehnder 
interferometer）𝑀𝑍𝐴および𝑀𝑍𝐵，一方の搬送波に 90
oの位相変調を与える𝑀𝑍𝐶から構成さ
れる．レーザ光源から出力された CW（Continuous wave）光は，IQ変調器において 2分
岐され，𝑀𝑍𝐴および𝑀𝑍𝐵へ入力される．それぞれの干渉計においては，DACから出力さ
れた電界振幅に従って変調されて I信号および Q信号を生じる．この時点では，Iおよ
び Q の信号は図に示すように，同一の位相で変調されている．ここでは例として 16 
QAM 信号を仮定しており，IQ軸においてはそれぞれ 4値ずつの振幅変調がなされてい
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る．その後，I または Q 信号の一方のみが 90oだけ位相を変調されて，もう一方と合波
される．図では，例として Q信号側に変調を与えている．合波された両信号は，それぞ
れの軸で 4値ずつ振幅が変調されているため，42 = 16点の電界情報を変調できている．
このように振幅値を 4 値に多値化することにより，1 シンボルあたり 4 bit の情報を伝
送できる．さらに振幅値を細かく設定することにより，1 シンボルあたりの情報量を増
大することができる．例えば，64 値ずつ変調することで 4096 点の電界を表して，1 シ
ンボル辺り 12 bitの情報を送ることができる． 
図 2.4.1(b)には，DAC出力の電界振幅とMZ干渉計の透過光の電界振幅の関係を示す．
印加電圧の 0点である𝑉0を境にして，𝑉𝜋だけ電圧を与えることで干渉計から出力される
電界の位相が πだけずれる．そのため，図の下端に示すような𝑉0 − 𝑉𝜋から𝑉0＋𝑉𝜋の範囲
の電圧を用いて変調することにより，図の右端のような正負の符号を有する電界振幅を
表現できる．なお，MZ干渉計における光透過率と印加電圧の関係は図に示すように sin
関数で与えられるため，振幅の最大値を𝑉𝜋まで設定してしまうと，最大値付近では印加
電圧と出力電圧が比例関係とならず，信号歪の原因となる．これを避けて線形性の良い
領域で変調を行うために，実用上は𝑉𝜋の半分以下の範囲で印加電圧を調整することが多
い． 
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図 2.4.1 (a) IQ 変調器の構成，および(b) サブMZ干渉計における 
電界振幅の生成について 
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2.4.2 90o光ハイブリッド 
この章では，ホモダイン検波を行うために使用している 90o光ハイブリッドについて
説明する．はじめに 90o光ハイブリッドを使用したコヒーレント検波方式としてヘテロ
ダイン方式とホモダイン方式の比較から説明を行い，次に 90o光ハイブリッドの構成に
ついて述べる．最後に 90o光ハイブリッドを使用した偏波分離について述べる． 
  
2.4.2.1 ヘテロダイン検波方式とホモダイン検波方式 
本実験では信号の復調にデジタル信号処理を採用しているため，光 QAM 信号を PD
で受信し，その後 A/D変換器でアナログ信号からデジタル信号に変換する必要がある．
その際，PD で受信するために信号の周波数を光の領域（数百 THz）からマイクロ波の
領域（数 GHz）にダウンシフトする必要があり，搬送波の周波数を中間周波数
（Intermediate Frequency: IF）とするヘテロダイン方式と直流（Direct Current: DC）とす
るホモダイン方式を用いた検波方法が存在する．以下の図 2.4.2(a)および(b)にヘテロダ
イン方式とホモダイン方式の概略図を示す． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a)                    (b) 
図 2.4.2 コヒーレント検波方式 
(a)ヘテロダイン検波方式，(b)ホモダイン検波方式 
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QAM 信号成分，LO成分はそれぞれ𝐸𝑠(𝑡)，𝐸𝐿𝑂と表しており，中心角周波数はそれぞれ
𝜔𝑆, 𝜔𝐿𝑂としている．ヘテロダイン方式では，𝜔𝑆 ≠ 𝜔𝐿𝑂，つまり LOの周波数が QAM 信
号の帯域外に設定されてコヒーレント検波が行われる．検波後の信号は以下の式で表さ
れる． 
 
|𝐸𝑆(𝑡) + 𝐸𝐿𝑂|
2 = |𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |𝐸𝐿𝑂|
2 + 2𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂 cos(𝜔𝑆 −𝜔𝐿𝑂) 𝑡   (2 − 3) 
 
上式において， |𝐸𝑆(𝑡)|
2， |𝐸𝐿𝑂(𝑡)|
2 成分は自己ビート成分であり， 2𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂 cos(𝜔𝑆 −
𝜔𝐿𝑂) 𝑡 成分は IF 信号成分である．自己ビート成分は光 QAM 信号自身が帯域を持って
いるため，その帯域内同士で生じるビート成分である．これは QAM信号と同じ帯域分
だけ DC から生成される．また，IF 信号は，LO と光 QAM 信号との間で生じるビート
信号であり，マイクロ波帯において DC から IF だけ離れた周波数を中心として得られ
る． 
 ホモダイン方式はヘテロダイン方式の特殊な場合である．言い換えると，𝜔𝑆 = 𝜔𝐿𝑂，
つまりホモダイン方式はヘテロダイン方式において，その IF が 0 になった条件である
といえる．ホモダイン方式はヘテロダイン方式に比べて以下の 2つの利点を有する． 
 
1. ホモダイン方式はマイクロ波領域にダウンシフトした際に，使用する帯域がヘテロ
ダイン方式に比べて半分となり，それに伴い雑音帯域も半分となるため，受信感度
はヘテロダイン方式より 3 dB改善される． 
2. 受信する PD の帯域がヘテロダイン方式では自らの信号帯域間で生じる自己ビート
信号成分と信号帯域の分だけ必要であるのに対して，ホモダイン方式では信号帯域
の半分だけで良い．つまり，ホモダイン方式を採用することで高周波数域を使用す
ることによる復調特性の劣化を抑えることが出来る．この差は，信号が高速化され，
1チャンネルでより多くの帯域を使用するようになると顕著にあらわれる． 
 
ヘテロダイン検波時と同様に式で表すとホモダイン検波後の信号は以下のように表せ
る． 
|ES(𝑡) + 𝐸𝐿𝑂|
2 = |𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |𝐸𝐿𝑂|
2 + 2𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂     (2 − 4) 
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この式は，ヘテロダイン検波方式において𝜔𝐿𝑂 = 𝜔𝑆となったときに得られる式と同じ
である．右辺の第一項および第 2項は自己ビート成分であり，第 3項はベースバンドに
周波数シフトした QAM 信号成分である．ここで，QAM 信号は複素電界で表現でき，
𝐸𝑠(𝑡) = 𝐼(𝑡)𝑐𝑜𝑠𝜔𝑠𝑡 + 𝑄(𝑡)𝑠𝑖𝑛𝜔𝑠𝑡 とする． 𝐸𝐿𝑂が cos 成分であったとすると sin，cos の
積は sin の 2 倍波となり 1 周期の電力は 0 となるので，(2-4)式の右辺第 3 項は2𝐼(𝑡)𝐸𝐿𝑂
と表すことができる．また， 𝐸𝐿𝑂が sin 成分であったとすると，同様に2𝑄(𝑡)𝐸𝐿𝑂と表す
ことができる．このようにホモダイン検波方式では，Iおよび Qの信号成分を検波する
ために 2種類の 90o位相の違う LOが必要である． 
先に述べたような 2つの利点がホモダイン方式にはあるが，検波する際に信号に対し
て，信号の自己ビート成分を除去する必要がある．これは，次節に示す 90o光ハイブリ
ッドを使用することで解決することができる． 
 
2.4.2.2 90o光ハイブリッドの構成 
2 入力 4 出力の 90o光ハイブリッドおよび 4 台のバランス型光検出器から構成される
単一偏波受信コヒーレント検波器の構成を図 2.4.3 に示す．光信号と LO 成分を 2 入力
し，I，Q データについてバランス型光検波器へそれぞれ 2 出力する 2×4 ポートの光モ
ジュールである．前節でも述べたようにホモダイン検波においては，Iと Qの信号を両
方検波するために 90o位相の異なる 2種類の LO成分が必要である．よって，90o光ハイ
ブリッド内部で LOは 2分岐され一方には 90oの位相差を設けられている． 
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図 2.4.3 単一偏波コヒーレント検波器 
 
いまここで，図中の 4 出力のうち上 2 出力，つまり I 側のみを考える．I 側には入力さ
れた光 QAM 信号，LO のうち
1
√2
ES(𝑡)，
−j
√2
ELO成分が分岐される．そして，それらの信
号成分は 2 出力に分岐される際，光 QAM 信号および LO 成分の一方にはそれぞれ 90o
の位相差を受ける．よってそれら分岐された信号の和である
1
E ，
2
E 間には相対的に 180o
の位相差が生じ，以下のようにそれぞれ表せる． 
 
             E1 =
1
2
(𝐸𝑆(𝑡) − 𝐸𝐿𝑂)            (2 − 5) 
             E2 =
−𝑗
2
(𝐸𝑆(𝑡) + 𝐸𝐿𝑂)           (2 − 6) 
 
これらをバランス型光検波器において平衡検波すると検波成分 IIは以下の式のように
表せる． 
 
II = |𝐸2|
2 − |𝐸1|
2 
    =
1
4
{|𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |𝐸𝐿𝑂|
2 + 2𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂} −
1
4
{|𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |𝐸𝐿𝑂|
2 − 2𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂} 
    = 𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂 
    = 𝐸𝐼(𝑡)𝐸𝐿𝑂                          (2 − 7)  
 
式(2-7)右辺第 2 式において第 1,2,4,5 項は自己ビート成分であり，第 3 および 6 項はベ
LO
90°
90°光ハイブリッド バランス型
光検出器
第 2章 
 
23 
 
ースバンドに周波数シフトした信号成分である．平衡検波を行うことで自己ビート成分
は相殺され，ベースバンド信号成分のみが検波できる．また，同様に Q信号も以下の式
で示すようにして検波される． 
 
IQ = |𝐸3|
2 − |𝐸4|
2 
    =
1
4
{|𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |𝑗𝐸𝐿𝑂|
2 + 2𝑗𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂} −
1
4
{|𝐸𝑆(𝑡)|
2 + |−𝑗𝐸𝐿𝑂|
2 − 2𝑗𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂} 
    = 𝑗𝐸𝑆(𝑡)𝐸𝐿𝑂 
= 𝐸𝑄(𝑡)𝐸𝐿𝑂                           (2 − 8) 
 
90o光ハイブリッドは，実際は図 2.4.4に示すようなミラー型であり，2入力も完全に
QAM 信号と LO成分とに分離はできていないが，上記した簡便な構成と原理はほぼ同
じである．実物の写真を図 2.4.5に示す． 
 
 
 
図 2.4.4 90o光ハイブリッドの構成 
 
 
Signal Light: es(t)=EScos(St+S)
Local light: eL= EL cos(Lt+L)
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－
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図 2.4.5 90o光ハイブリッド（kyLia 社製） 
 
 
2.4.2.3 2×8ポート 90o光ハイブリッドの構成 
デジタルコヒーレント光通信では，周波数利用効率を向上させるため，光ファイバ中
の直交する 2偏波に信号を多重させる偏波多重技術が必須となっている．受信部ではこ
れらの信号を分離して復調する必要がある．しかしながら，光ファイバ伝送路では偏波
回転や偏波モード分散などが生じるため，受信信号の偏波は混じり合っているのが普通
である．これを分離するためには受信の信号処理装置において，2x2 のMIMO(Multi input 
multi output)型の適応等化フィルタを使用する必要がある．このフィルタの入力として
は，直交する 2偏波信号を同時に受信する必要がある．そのため，前節で述べた 2×4 ポ
ートの 90o光ハイブリッドを拡張した 2×8 ポートの 90o光ハイブリッドが使用される． 
図 2.4.6に偏波分離用 2×8 ポートの 90o光ハイブリッドの構成図を示す．2×8 ポート 90o
光ハイブリッドは，PBS（Polarizing beam splitter），λ/2 波長板，λ/4波長板，50対 50 分
岐のビームスプリッタから構成されている．入力は両偏波の信号の情報を持った信号 S
と LO の 2 ポート分が設けられており，出力には両偏波の I，Q 信号を出力するために
8 ポートが設けられている．ここで，2 入力信号のそれぞれの偏波成分 S1，S2の電界は
𝑆1 = 𝑆1𝑒
𝑖(𝜔𝑆𝑡+𝜙(𝑡)) ,  𝑆2 = 𝑆2𝑒
𝑖(𝜔𝑆𝑡+𝜙(𝑡))と表せ，LO の電界は𝐿𝑂 = 𝐿𝑂𝑒𝑖(𝜔𝐿𝑂𝑡)と表す．
𝜔𝑆, 𝜔𝐿𝑂はそれぞれ受信信号ならびに LO の搬送波の角周波数であり，𝜙は𝜔𝐿𝑂と𝜔𝑆
の位相差である．2×8 ポート 90o光ハイブリッドは，先ほど述べた 2×4 ポート 90o光ハ
イブリッドと同様に 8 つの出力のそれぞれ 2 本ずつを平衡検波することで自己ビート
成分を除去し，ベースバンド信号成分を取り出す．自己ビートを除去する機構について
述べる．5番の出力ポートから出力され，PDに入射される信号は以下の式で表せる． 
 
𝑃𝐷 =
1
4
|𝑆1|
2 +
1
8
|𝐿𝑂|2 +
1
2√2 
𝑆1 ∗ 𝐿𝑂 ∗ 𝑐𝑜𝑠 [(𝜔𝑆1 −𝜔𝐿𝑂)𝑡 + 𝜙(𝑡) −
𝜋
2
]   (2 − 9) 
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ここで 2
1
S は片側偏波信号成分のパワーを， 2LO は LO 成分のパワーを，右辺第 3 項は
両者におけるビート信号成分のパワーを表している．同様に 6番の出力ポートから出力
される信号成分は以下の式で表せる． 
  
𝑃𝐷 =
1
4
|𝑆1|
2 +
1
8
|𝐿𝑂|2 −
1
2√2 
𝑆1 ∗ 𝐿𝑂 ∗ 𝑐𝑜𝑠 [(𝜔𝑆1 −𝜔𝐿𝑂)𝑡 + 𝜙(𝑡) −
𝜋
2
]   (2 − 10) 
 
以上の 2式の差をバランスド PDにおいて差動検波すると以下のような信号成分が検波
できる． 
 
𝑃𝐷 =
1
√2 
𝑆1 ∗ 𝐿𝑂 ∗ 𝑐𝑜𝑠 [(𝜔𝑆1 −𝜔𝐿𝑂)𝑡 + 𝜙(𝑡) −
𝜋
2
]     (2 − 11) 
 
このようにして信号自身，LO 自身間のビートである自己ビート成分を除去し，信号と
LO間のビートであるホモダイン信号を得ている． 
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図 2.4.6 2×8 ポート 90o光ハイブリッド構成図 
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2.5 受信部における位相同期技術 
本節では超多値デジタルコヒーレント光伝送システムで使用する光領域の位相同期
技術について述べる．狭線幅なファイバレーザと組み合わせた光位相同期回路（Optical 
phase locked loop: OPLL）技術および半導体レーザとともに使用する注入同期技術につ
いてその原理について述べる． 
 
2.5.1 光位相同期回路（OPLL）技術 
 ここでは，はじめに一般的に電子回路で構成される位相同期ループ(Phase Locked 
Loop: PLL)回路について説明する．それから，その応用として本研究で用いた OPLL
回路の構成について述べる． 
コヒーレント通信においては誤り率特性の劣化を抑えるために，IF 信号の位相を安
定に保つ必要がある．PLL回路は，入力の交流信号に対して周波数および位相が等しい
信号を別の発振器から出力するために，フィードバック制御を用いて同期を行う電子回
路である．PLL回路の基本構成は位相比較器(Phase Comparator)，ループフィルタと呼ば
れる低域通過フィルタ (LPF: Low Pass Filter)および電圧制御発振器 (VCO: Voltage 
Controlled Oscillator)の三つのブロックから構成されるフィードバックシステムである．
その構成図を図 2.5.1 に示す．この系について簡単に説明すると，入力信号と VCOの出
力信号の位相を比較し，この二つが同位相になるようにフィードバック回路を用いて
VCO の出力信号を制御する構成になっている．ここで，二つの入力信号が同位相であ
れば周波数も同一に制御されることになり，VCO の出力信号は入力信号の周波数に追
従した発振周波数となる． 
 
 
  
位相比較器
ループ
フィルタ
Vco
Ve
Vo
Vf
fo
fi
input
output
図 2.5.1 PLLのブロック図 
Vi 
fi 
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補足をすると，この制御は目標となる入力信号 Viの周波数 fiに VCO出力信号 Voの周
波数 foを一致させ，位相差を無くすように動作する．制御対象である出力部の VCOは，
周波数 fo で発振する自走発振器であり，その出力信号 Vo は位相比較器に帰還され，Vi
と Vo との位相差に比例した幅のパルス電圧が出力される．そして，このパルス電圧は
ループフィルタを通り，高周波雑音などが除去され，位相比較器から出力される際には
位相差に応じた信号電圧 Vfとなる．これが VCOの発振周波数を直流的に制御する電圧
Vfとなる．この制御電圧により foが fiに近づくように制御される．その結果はさらに帰
還，比較，制御される．これを繰り返し foが fiに一致するように動作する．そして，こ
の二つが一致したとき，この PLL 回路はフェーズロック状態にあるといい，入力周波
数 fiと VCO の周波数 foは fi=foの関係になる．このような PLL 動作を行うことにより，
位相が安定した IF信号が得られる． 
本研究ではこの PLL回路を光通信に適用した光 PLL回路を使用している．図 2.5.2 に
光 PLL 回路の構成を示す．ここからは，本研究で使用した光 PLL 回路について，前述
の PLL 回路と対応させて説明する．はじめに，伝送されてきた信号と局発レーザとの
ヘテロダイン検波を行い，IF信号を得る．これが，図 2.5.1 の input に対応する．この光
を PD で受信した後，IF 信号とシンセサイザの出力信号との間の位相を DBM(Double 
Balanced Mixer)において比較している．つまり，この DBM が同図の位相比較器に対応
している．ここで得られた IF 信号とシンセサイザとの誤差信号を，フィードバック回
路(ループフィルタに対応)を通して局発レーザ(VCO に対応)に帰還することによって，
局発レーザの位相を制御している．この動作をループすることによって，常に送信信号
と局発レーザとの位相を同期することができる．ここで，フィードバック回路は，高速
制御と低速制御の 2 つの制御を行っている．高速制御のフィードバック回路は，LN 位
相変調器を用いることによりループ帯域が 1 MHz と高速な制御を行っている．また，
低速制御のフィードバック回路では，PZT素子を用いてレーザの共振器長を変化させて
位相を調整している．このフィードバック回路のループ帯域は 10 kHz であり，これに
よって温度ドリフトなどの低速な揺らぎに対する対策を行なっており，長時間安定な
PLL制御が可能になっている． 
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図 2.5.2 OPLL回路構成 
 
 
 図 2.5.3に光 PLL回路を用いた光伝送システムを示す．送信用の光源および受信の局
発光としては，線幅が約 4 kHzの狭線幅なファイバレーザを用いている．任意波形発生
器で生成された QAM 信号は，CW光を変調後に光ファイバ伝送路を通過して，受信部
において OPLL 回路で位相同期された LO とホモダイン検波され，最後にオフライン
PCでデジタル信号処理による復調処理が行われる． 
 
 
 
図 2.5.3 光位相同期回路を用いた光伝送システム構成 
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2.5.2 光注入同期技術 
注入同期は，第 1の発振器の周波数および位相が，第 2の発振器の周波数および位相
に引き込まれる現象のことである．注入同期は様々な物理現象で生じるが，半導体レー
ザにおいては，第 1のレーザ（Slave laser: SL）の活性層に外部から第 2のレーザ（master 
laser: ML）のレーザ出力を強制的に注入した時に，SL の発振周波数が ML の周波数に
引き込まれると同時に，その位相が同期する現象である．図 2.5.4 に，注入同期の動作
原理を示す．ML および SL の発振角周波数はそれぞれ𝜔𝑚𝑎𝑠𝑡𝑒𝑟 , 𝜔𝑠𝑙𝑎𝑣𝑒である．ML から
出力されたレーザ光は，光アイソレータを通過して強度𝑃𝑖𝑛𝑗で SLへ入力され，SLの発
振周波数がMLに同期される． SLのロッキングレンジは式(2-9)のように表される[6,7]． 
 
𝛿𝜔 = 𝜔𝑚𝑎𝑠𝑡𝑒𝑟 −𝜔𝑠𝑙𝑎𝑣𝑒 
             =
𝑐
2𝐿𝑛𝑔
√
𝑃𝑖𝑛𝑗
𝑃𝑜
(1 + 𝛼2) 
∝
1
𝑄𝑠𝑙𝑎𝑣𝑒
                                                                          (2 − 12) 
 
ここで，𝐿は SLの共振器長，𝑛𝑔は group index，𝛼はα変数，𝑃𝑖𝑛𝑗は SLへ入力される種光
源の強度，𝑃𝑜は SLの出力光強度，そして𝑄𝑠𝑙𝑎𝑣𝑒は SLの Q値である．上式より，ロッキ
ングレンジは，SL へ入力される光源の電力𝑃𝑖𝑛𝑗が強く，SL の電力𝑃𝑜が弱いほど広くな
り，この帯域は SLの Q値𝑄𝑠𝑙𝑎𝑣𝑒に反比例する．また，SLの出力光と MLの出力光が干
渉した中間周波数（Intermediate frequency: IF）信号成分の位相雑音成分は以下の式で表
される． 
 
𝜎𝑂𝐼𝐿
2 =
2𝛥𝜈𝑀
2 (
𝑘𝑂𝐼𝐿
2𝜋 )
 
𝑘𝑂𝐼𝐿 = 𝜀 × 𝛿𝜔                                                         (2 − 13) 
 
ここで，𝛥𝜈𝑀はMLの線幅，𝜀は係数であり，𝑘𝑂𝐼𝐿は光注入同期のループ帯域である．上
式より，位相雑音成分𝜎𝑂𝐼𝐿
2 はループ帯域𝑘𝑂𝐼𝐿が広いほど小さくなる．式（2-9）および（2-
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10）より，SLの出力の位相雑音を低減するためには，𝛿𝜔を大きくする，つまり Q値の
小さい線幅の太いレーザを SLとして使用すれば良いことがわかる．通常，デジタルコ
ヒーレント光伝送において多値 QAM伝送を実現するためには，送受ともに狭線幅なレ
ーザ光源が必要となる．しかしながら，注入同期技術を用いた場合，MLとして送信側
光源には狭線幅なレーザを準備する必要はあるが，受信側には線幅の太いレーザの使用
が可能となる．これにより，局発光への要求性能を緩和することができ，送受信器コス
トを減らすことができる． 
 
 
 
図 2.5.4 注入同期の動作原理 
 
 
図 2.5.5 に本研究で用いた注入同期を用いた光伝送システムの構成を示す．送信用の
光源は外部共振器型の狭線幅（~10 kHz）な半導体レーザであり，受信用の光源は線幅
が比較的太い(~数MHz)分布帰還型（Distributed Feedback: DFB）レーザである．送信さ
れた信号は光ファイバ伝送路を通り，受信部においてサーキュレータを介して DFB レ
ーザに入力される．注入同期された DFB レーザと受信信号はホモダイン検波され，オ
フライン DSPにおいて復調される．実際には，注入同期の際に DFBレーザに入力する
種光源としては，変調信号ではなくパイロットトーン信号を使用する．詳細については
第 3章で説明する． 
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図 2.5.5 注入同期を用いた光伝送システム構成 
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2.6 デジタル信号処理による波形歪補償技術 
光通信におけるデジタル信号処理は，1990 年代にそのアイディアが提案されていた
[8-10]が，当時は複雑な受信器や高速なサンプリングの実現が難しかったため実用化ま
では達しなかった．近年の CMOS 技術の進展により，DAC や ADC のサンプリングレ
ートが光通信の要求を満たすようになってきたことで[11,12]，2000 年代半ばに再度注
目を集め[13]，2008 年には実用化された[14]．光通信におけるデジタルコヒーレント受
信器の役割としては，感度の改善のみならず，伝送特性を制限する波長分散や偏波モー
ド分散，そして非線形光学効果などの光ファイバ中で生じる歪みを等化することがあげ
られる．ここでは，本研究で用いたデジタル信号処理ブロック構成の概略を述べた後，
これまで中沢研究室で適用してきたデジタル逆伝搬法および周波数領域等化技術につ
いて説明する． 
 
2.6.1 デジタル信号処理ブロック構成の概略 
 図 2.6.1 に本研究で実施した超多値デジタルコヒーレント光伝送におけるデジタル信
号処理の流れを示す．ホモダイン検波器によりベースバンドに周波数シフトされた受信
信号は A/D 変換器において，アナログ信号からデジタル信号に変換される．受信され
たデジタル信号は，はじめに変調方式に無依存のストークス空間解析による偏波分離ア
ルゴリズムにおいて直交する X および Y 偏波が分離される．続いて，デジタル逆伝搬
法により光ファイバ中で生じる波長分散と非線形光学効果の相互作用の補償を行う．さ
らに，IQ 変調器などで生じる波形歪を周波数領域の等化技術において補償する．ここ
では，送信部で適用したルートレイズドコサインフィルタ型のナイキストフィルタに対
するマッチドフィルタも乗算する．次に，タイミングリカバリによって，受信サンプル
のサンプリング位置の調整を行う．そして，時間領域の適応等化フィルタにおいて，逆
伝搬法では取り切れなかった残留した波長分散，周波数領域等化で補償しきれなかった
伝達関数の歪みに加えて，偏波モード分散などを補償する．超多値コヒーレント光伝送
システムにおいては，前述したように光領域で位相補償を実施しているが，残留した位
相雑音成分の補償のために最尤位相推定による位相補償ブロックを時間領域の適応等
化後に設けている．最後に，デコーディング後に伝送特性を評価している．ここで，本
研究で使用したタイミングリカバリおよび搬送波位相補償に関しては，付録にて詳細を
記載する． 
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図 2.6.1 超多値デジタルコヒーレント光伝送におけるデジタル信号処理の流れ 
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2.6.2 デジタル逆伝搬法 
 ここでは，光ファイバ伝送路中の非線形光学効果および波長分散を補償するデジタル
逆伝搬法（Digital Back Propagation: DBP）について説明する．デジタル逆伝搬法は線形
の歪である波長分散と非線形の歪である非線形光学効果を同時に補償する方式として
提案された[15－17]．本方式は，光ファイバ中の信号が伝搬する効果を表した非線形シ
ュレディンガー方程式を，光ファイバの伝搬方向とは反対方向に解いていく補償法であ
るため，逆伝搬法と呼ばれる．これを適用することにより光ファイバ中で同時に発生す
る波長分散と非線形光学効果を高精度に補償できるため，補償非適用時に比べて送信パ
ワーを高めて信号の OSNR を改善することが可能で，より高い多値度の変調方式の採
用やより長距離の光伝送が実現できる． 
 ここでは，デジタル逆伝搬法のアルゴリズムについてより具体的に説明する．デジタ
ル逆伝搬法では，受信した信号があたかも光ファイバ中を逆方向に伝搬していくことを
想定する．光ファイバ伝送中において，送信信号は，波長分散，非線形光学効果，偏波
モード分散などの波形歪の影響を同時に受けるが，デジタル逆伝搬法の補償対象は，波
長分散および非線形光学効果である．波長分散は光ファイバ中の屈折率が各波長で異な
る物理現象であり，これにより通常の伝送条件（シングルモードファイバ使用，C帯伝
送）では信号のパルス幅が広がる．また，非線形光学効果は，信号の電力に比例して光
ファイバ中の屈折率が変化した結果，信号に対して与えられる位相回転である．光ファ
イバ伝送中には，上記で述べた波長分散によりパルス信号が広がり，その信号電力に比
例した非線形光学効果起因の位相回転が発生するというプロセスが同時に連続的に生
じる．デジタル逆伝搬法は，デジタル信号処理により，光ファイバを細切れにして，そ
の長さに応じた波長分散および非線形光学効果の補償を逐次行ない，連続的に発生する
これらの歪みを精度良く補償する． 
図 2.6.2にはデジタル逆伝搬法における光ファイバモデルの例を示す．図 2.6.2(a)は実
際の光ファイバ中の信号電力の推移である．例としてスパン 2 までを記載する．𝛼, 𝛽2, 
そして𝛾はそれぞれ光ファイバ伝送路中の損失，波長分散そして非線形係数である．信
号電力は各スパンにおいて，伝送距離が延びるにしたがい指数的に低下する．ここでは
1 スパン L kmとしているため，伝送距離 L kmにおいて最低電力となる．低下した信号
電力は EDFAにおいて増幅される．その後，1スパン目と同様に 2スパン目以降も伝送
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される．図 2.6.2(b)はデジタル逆伝搬法において想定する光ファイバ伝送路中の信号電
力の推移である．前述したように，光ファイバを細切れにして，少しずつ非線形光学効
果と波長分散の補償を行う．この細切れにした光ファイバの 1区切りをステップと表現
する．デジタル逆伝搬法のはじめのステップでは，受信信号電力が受信器の手前では最
低電力となっていることを模擬して，低い電力を想定して非線形光学効果による位相回
転の補償を行う．その後，伝送が進むに連れて電力を高めていき，それに合わせてより
大きな位相回転補償を適用する．波長分散は線形なプロセスであるため，ステップに応
じた距離で与えられる歪量を都度補償する．光増幅器に達したあとは，再度電力を最低
まで低減して同様の処理を繰り返す．これらの歪はそれぞれ一括して補償することもで
きる[18,19]．しかしながら，前述したようにこれらの歪は光ファイバ中で同時に発生す
るため，一括補償は信号帯域が非常に狭く波長分散が小さいか，各スパンの後半に分散
補償ファイバが接続されていて非線形光学効果が生じる際の信号波形が毎回同じ状況
でのみ比較的精度良く効果を発揮する． 
 
 
 
図 2.6.2 デジタル逆伝搬法における光ファイバモデル 
(a)実際の光ファイバ中の信号電力の推移， (b) デジタル逆伝搬法において 
計算機で想定する光ファイバ伝送路中の信号電力の推移 
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 次に，デジタル逆伝搬法の補償係数の算出について述べる．光ファイバ中の信号の伝
搬は非線形シュレディンガー方程式[20]により以下の式で与えられる． 
 
𝜕𝐴
𝜕𝑧
= −
𝛼
2
𝑨 +
𝑖𝛽2
2
𝜕2𝑨
𝜕𝑡2
+ 𝑖𝛾|𝑨|2       (2 − 14) 
 
偏波多重信号では，各偏波からの非線形光学効果の影響を考慮に入れる必要がある．複
屈折のない光ファイバを仮定すると，式(2-4)は以下の式で表される． 
 
𝜕𝑨𝒙
𝜕𝑧
= −
𝛼
2
𝑨𝒙 +
𝑖𝛽2
2
𝜕2𝑨𝒙
𝜕𝑡2
+ 𝑖𝛾(|𝑨𝒙|
2 +
2
3
|𝑨𝒚|
2
)𝑨𝒙 +
𝑖𝛾
3
𝑨𝒙
∗𝑨𝒚
𝟐  (2 − 15a) 
𝜕𝑨𝒚
𝜕𝑧
= −
𝛼
2
𝑨𝒚 +
𝑖𝛽2
2
𝜕2𝑨𝒚
𝜕𝑡2
+ 𝑖𝛾(|𝑨𝒚|
2
+
2
3
|𝑨𝒙|
2)𝑨𝒚 +
𝑖𝛾
3
𝑨𝒚
∗𝑨𝒙
𝟐   (2 − 15b) 
 
ここで，𝐴𝑥および𝐴𝑦は 2つの直交する偏波における電界成分である．式(2-15)にあるよ
うに，自己位相変調（Self phase modulation: SPM），相互位相変調（Cross phase modulation: 
XPM），そして四光波混合（Four wave mixing: FWM）の各成分は，自偏波の電界のみで
はなく，直交偏波の電界によっても，生じる位相回転が影響を受ける．光ファイバは外
部からの応力などの影響によって複屈折を持つため，伝送中の偏光状態は 100 m以下の
伝送においてもランダムに散乱する[21]．これは，非線形光学効果の作用が影響を与え
る伝送距離である数 10 km程度に比べて非常に短い．そのため，非線形光学効果は，式
(2-15)の想定とは異なり，平均化された形で表される．このように偏波変動の効果を平
均化した方程式をManakov方程式と呼び，以下の式で与えられる． 
 
∂𝐀𝐱
∂z
= −
𝛼
2
𝑨𝒙 +
𝑖𝛽2
2
𝜕2𝑨𝒙
𝜕𝑡2
+
8𝑖𝛾
9
(|𝑨𝒙|
2 + |𝑨𝒚|
2
)𝑨𝒙     (2 − 16a) 
∂𝐀𝐲
∂z
= −
𝛼
2
𝑨𝒚 +
𝑖𝛽2
2
𝜕2𝑨𝒚
𝜕𝑡2
+
8𝑖𝛾
9
(|𝑨𝒚|
2
+ |𝑨𝒙|
2)𝑨𝒚      (2 − 16b) 
 
 
また，線形項と非線形項をまとめて以下のように記述することもできる． 
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𝜕𝐴
𝜕𝑧
= (?̂? + ?̂?)𝑨            (2 − 17a)  
?̂? = 𝑗𝛾|𝑨|2 −
𝛼
2
            (2 − 17b) 
?̂? = −
𝑗𝛽2
2
𝜕2
𝜕𝑡2
             (2 − 17c) 
 
ここで，?̂?は波長分散， ?̂?は非線形光学効果と雑音の演算子である．デジタル逆伝搬法
では，非線形シュレディンガー方程式を逆方向に解く必要があるが，解析的にスプリッ
トステップフーリエ法[13]（Split step Fourier method: SSFM）により解くことができる． 
 
𝑨(𝑧 + ℎ, 𝑡) = 𝑒𝑥𝑝(ℎ(?̂? + ?̂?))𝑨(𝑧, 𝑡)       (2 − 18) 
 
ここで，h はステップサイズである．h を十分に小さい微小区間であると仮定すると，
式(2-18)の線形および非線形演算子は，以下の式のようにそれぞれ分離できる． 
 
𝑨(𝑧 + ℎ, 𝑡) ≈ 𝑒𝑥𝑝(ℎ?̂?) 𝑒𝑥𝑝(ℎ?̂?) 𝑨(𝑧, 𝑡)      (2 − 19) 
 
さらに Manakov 方程式の解法の精度を改善するために，線形項の演算子を 2 つに分割
して非線形項の演算子を挟むような形で表現することができる． 
 
𝑨(𝑧 + ℎ, 𝑡) ≈ 𝑒𝑥𝑝 (
ℎ
2
?̂?) 𝑒𝑥𝑝(ℎ?̂?) 𝑒𝑥𝑝 (
ℎ
2
?̂?)𝑨(𝑧, 𝑡)    (2 − 20) 
 
また，非線形項の演算子において，損失成分は分離すると 
 
𝑁 ′̂ = ∫ ?̂?𝑑𝑧′
𝑧+ℎ
𝑧
 
=
1 − exp(−𝛼ℎ)
𝛼
?̂? 
= 𝐿Eff?̂?                 (2 − 21)  
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以上のように表せる．これを式(2－20)に代入すると 
 
𝐀(z + h, t) ≈ exp (
h
2
?̂?) exp(𝐿Effℎ?̂?) exp (
h
2
?̂?)𝑨(𝑧, 𝑡)   (2 − 22) 
 
を得る． 
 波長分散は，一般的に周波数領域のフィルタによって補償される．これは，波長分散
が偏波モード分散などに比べて静的な歪であることに加えて，補償に多くのフィルタタ
ップ数が必要となる状況でも高速フーリエ変換（Fast Fourier Transformation: FFT）の適
用により時間領域のフィルタよりも小さい回路規模で補償を実現できるためである．ℱ
をフーリエ変換の演算子とすると，線形項の演算子は以下の式で表せる． 
 
exp(ℎ?̂?)𝑨 = ℱ−1{exp(ℎℱ{?̂?})ℱ{𝑨}}      (2 − 23) 
 
非線形項の演算は，時間領域で実施される．これは，非線形光学効果が各波形の信号電
力に比例して生じる効果であり，波長分散とは異なり動的な歪であるためである．非線
形光の演算子は以下の式で表せる． 
 
𝑁(𝑡, 𝑧𝑁𝐿) = 𝑖𝜙𝑧𝑁𝐿 (|𝐴𝑥(𝑡)|
2 + |𝐴𝑦(𝑡)|
2
)𝑃𝐿    (2 − 24) 
 
ここで，𝑃𝐿は送信電力，𝑧𝑁𝐿はステップサイズ，𝜙は非線形位相シフト係数である． 
デジタル逆伝搬法ではステップサイズを微小に取ることで非線形光学効果と波長分散
の相互作用の補償精度を高めることができる．本研究では，各スパンを 10 分割した距
離をステップサイズと設定して補償を適用している． 
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2.6.3 周波数領域等化 
 本節では，受信信号の波形歪みを補償する周波数領域等化 (Frequency domain 
equalization: FDE)技術について述べる．本技術は伝送後の信号を補償するために ，伝送
路で受けた伝達関数の逆数を周波数領域で乗算する技術である．周波数領域における等
化は，FFTを用いることにより補償タップ係数を増やしても低い演算量で処理を行うこ
とができるため，時間領域における等化に比べて小さい回路でより高性能な補償が実現
できる[22]．周波数領域等化では長い補償タップを用いるため，伝達関数の変化が静的
なデバイスに関しての歪補償を行う．図 2.6.3 に超多値デジタルコヒーレント光伝送シ
ステムで使用する実験系の例を示す．位相同期回路としては，2 章で述べた OPLL回路
を用いている．伝送特性を劣化させるデバイスとしては，電気領域では，DAC（Digital 
analog converter），変調器ドライバアンプ，TIA（Trans impedance amplifier），そして
ADC(Analog digital converter)などがあり，光領域では，IQ変調器，チャネル合分波用の
AWG（Arrayed waveguide grating）または WSS（Wavelength selective switch）や光フィル
タ，90°光ハイブリッド，そしてバランス型 PDなどがあげられる． 
 
 
 
図 2.6.3 超多値デジタルコヒーレント光伝送システム例 
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伝送路の伝達関数を𝐹𝑑𝑖𝑠𝑡(𝑓)とすると，入力信号の伝達関数𝐹𝑖𝑛および出力で得られる信
号の伝達関数𝐹𝑜𝑢𝑡を用いて以下の式で与えられる． 
 
𝐹𝑑𝑖𝑠𝑡 =
𝐹𝑜𝑢𝑡
𝐹𝑖𝑛
             (2 − 25) 
 
そのため，伝送路の伝達関数を得るために，はじめに，既知の信号系列を送受信して，
この伝達関数𝐹𝑑𝑖𝑠𝑡を得る．ここで，補償に使用する伝達関数𝐹𝑐𝑜𝑚𝑝は，𝐹𝑑𝑖𝑠𝑡の逆数である
ため， 
 
𝐹𝑐𝑜𝑚𝑝 =
1
𝐹𝑐𝑜𝑚𝑝
            (2 − 26) 
 
と表すことができる．また，FDE補償の周波数分解能は使用するサンプル数に比例して
改善する．FFT サイズを N，そして信号のサンプル周期を𝛥𝑡とすると，周波数分解能𝛥𝐹
は以下の式のように定義できる． 
 
𝛥𝐹 =
1
𝑁𝛥𝑡
             (2 − 27) 
 
図 2.6.3 に示すような位相同期回路を有する超多値デジタルコヒーレント光伝送におい
ては，光領域で位相が高精度に同期できている．そのため，受信器へ入力する偏波多重
信号の偏波および LOの位相を制御することにより，送信側の任意波形発生器において
4 レーンの DAC から出力される信号を，受信器の 4 レーンの BPD および ADC に一対
一で対応させることが可能となる．これにより，各レーンに適した伝達関数の歪補償を
実現することができる．偏波および LOの位相の制御は，直交する偏波のうちの一方に
パイロットトーン信号を設けて，それを利用して自動偏波コントローラで制御すること
で実現できる．伝達関数の歪を高精度に補償するためには，周波数分解能を細かくする
必要がある．本研究室では，3 Gbaud の信号に対して 16,384 タップを使用することで，
その周波数分解能を 0.073 MHzとして，伝送特性を向上している[23]． 
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2.7 結言 
 本章では，超多値デジタルコヒーレント光伝送方式の要素技術について述べた．はじ
めにデジタルコヒーレント光伝送システムの概要として，送受信系の構成例を示した．
次に，本研究の超多値変調技術で使用している QAM 変調技術について説明した．それ
から，送受信部における光デバイス技術として，IQ変調器および 90o光ハイブリッドの
構成およびホモダイン検波の動作原理について述べた．それから，超多値デジタルコヒ
ーレント光伝送時に高精度な位相同期のために使用している OPLL 技術および注入同
期技術について，動作原理および同期回路を組み込んだ光伝送システムの構成を示した．
最後に，復調で用いるデジタル信号処理の流れと中沢研究室でこれまで適用してきたデ
ジタル逆伝搬法および周波数領域等化技術について述べた． 
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第 3章 3～10 Gbaud, 1024 QAMコヒーレント光伝送実験 
3.1  緒言 
本章では，インジェクションロッキング（注入同期）技術を用いた 3~10 Gbaud, 1024 
QAM コヒーレント光伝送実験について述べる．はじめに，インジェクションロッキン
グ技術を用いたコヒーレント光伝送実験の報告例についてまとめる．次に，1024 QAM
コヒーレント光伝送の復調特性の安定性を改善するために検討した時間領域の適応等
化フィルタについて，原理と基礎的な方式に加えて，今回用いたパイロット補助方式に
おける信号処理の流れまでを説明する．その後，3~10 Gbaud, 1024 QAM信号の 160 km
コヒーレント光伝送実験について，実験系の説明を行い，時間領域適応等化技術のアル
ゴリズムごとの収束特性の比較をして，伝送実験結果についてまとめる．最後に，伝送
特性の改善のために適用を検討した位相感応型の復号技術について述べる． 
 
3.2 インジェクションロッキング技術を用いたコヒーレント光伝送実験の研究動向 
インジェクションロッキングは，非常に単純な構成で，送信データと局部発振器
（Local oscillator: LO）との間の精密な光搬送波位相同期を実現することができるため，
コヒーレント光伝送にとって魅力的な技術である[1]．注入同期を用いたいくつかのコ
ヒーレント光伝送は，直交周波数分割多重（OFDM）8直交振幅変調（QAM）[2]および
16 QAM 信号[3]で実証されている．これらの実験では，データ信号と LOとの間の搬送
波位相を同期させるために，OFDM または QAM 信号の中間の残留搬送波が使用され
た．図 3.2.1に残留搬送波を用いたインジェクションロッキング回路構成について示す． 
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図 3.2.1 残留搬送波を用いたインジェクションロッキング回路構成 
 
 
左図は送信信号のスペクトルを表しており，𝑓𝑐は搬送波の周波数である．OFDM 信号の
中心周辺のサブキャリアを変調しないことで DC 付近の周波数帯を空け，かつ IQ 変調
器においてバイアスの最適点からずらした変調を行うことで，インジェクションロッキ
ング用のキャリア成分を残留させる．受信部では，光カプラで分岐した受信信号からキ
ャリア性分を抽出するように光フィルタを適用し，𝑓𝐿𝑂の周波数で発信している LO を
受信信号の搬送波周波数に同期して，ホモダイン検波を行う．このように IQ 変調器の
バイアス電圧を最適値からずらすことにより，IQ 変調器から残留キャリアが発生する．
これにより IQ 変調器の非線形電気応答が増加してデータ信号に波形歪みが引き起こさ
れる可能性がある．したがって，この方式を高多値度の QAM伝送に適用することは容
易ではない． 
一方，中沢研究室はこれまでインジェクションロッキング技術を用いた新しいホモダ
イン検波系を開発している．図 3.2.2 に我々が提案しているパイロットトーンを用いた
インジェクションロッキング技術を用いた実験系を示す．本実験系では，信号スペクト
ル近傍の周波数𝑓𝑇𝑜𝑛𝑒にパイロットトーンを設ける．受信部においては，光フィルタで抽
出したパイロットトーンに対してフリーランの LOをロックさせる．これにより，周波
数𝑓𝐿𝑂で発信していた LO の周波数が𝑓𝑇𝑜𝑛𝑒に引き込まれる．その後，光周波数シフタに
よって，LOの周波数を𝑓𝑇𝑜𝑛𝑒から，搬送波周波数の𝑓𝐶へ変調して，受信信号とホモダイ
ン検波を行う．この時，本方式では IQ 変調器の DC バイアスをシフトすることなく，
CW のパイロットトーン信号を生成する．そのため，残留搬送波を用いた方式に比べて，
IQ変調器における波形歪が少ない． 
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図 3.2.2 パイロットトーンを用いたインジェクションロッキング回路構成 
 
 
図 3.2.3 に中沢研究室がこれまで実施してきたインジェクションロッキングを用いた
光伝送実験結果をまとめる[4-10]．2014 年にはじめて，提案するインジェクションロッ
キング構成における 120 Gbit/s, 10 Gbaud, 64 QAMの 150 km光伝送を実施し[4]，同年に
128 QAM まで多値度を拡張した実験について報告した[5]．2015 年にはさらに多値度を
増大した，80 Gbit/s, 5 Gbaud, 256 QAM の 160 km光伝送実験を実施した[6]．2016 年に
は，1波あたりの伝送容量を増大することを目標として，320 Gbit/s, 20 Gbaud, 256 QAM
信号の 160 km伝送[7]，552 Gbit/s, 46 Gbaud, 64 QAM 信号の 160 km伝送[8]を実現した．
それまでの実験は 1 波伝送であったが，2017 年には WDM 数を 235 チャネルに拡張し
た 42.3 Tbit/s, 18 Gbaud, 64 QAM 信号の 160 km伝送実験を行った[9]．そして，多値度を
512まで拡大した，216 Gbit/s, 12 Gbaud, 512 QAM信号の 160 km光伝送を行なった[10]．
本研究では，この多値度をさらに増大させた 10 Gbaud, 1024 QAM光伝送について取り
組んだ． 
 インジェクションロッキングは簡便な構成で高精度な位相同期が実現できる利点が
あるが，一方で高多値度な光伝送を実現するためには課題もある．それは，QAM デー
タ成分とインジェクションロッキング用の光パスが異なることに起因する光路長の揺
らぎである．この揺らぎは熱等の影響によって発生し，検波信号にとっては位相揺らぎ
として与えられ，伝送特性を劣化させる原因となる．光通信では通常このように動的に
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変動する伝送歪をデジタル信号処理部の適応等化フィルタにおいて補償している．しか
しながら，従来の方式では 10 Gbaud, 1024 QAM信号という高速で高多値度の信号を補
償するためには補償精度が不十分であった．本研究では 1024 レベルの QAM 信号伝送
を実現するために，適応等化フィルタ部の安定性の改善を行った．以降ではこの適応等
化フィルタ部の原理に始まり，今回採用したパイロット補助方式の説明までを行う． 
 
 
 
図 3.2.3 当研究室におけるインジェクションロッキング技術を用いた 
多値 QAM 光伝送実験結果 
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3.3 時間領域適応等化フィルタ 
3.3.1 概要 
本節では，伝送路中の線形な歪を補償する時間領域適応等化フィルタについて述べる．
補償可能な歪みとしては，波長分散，帯域狭窄化，偏波モード分散，サンプリング位置
の位相ずれ，偏波変動など多種があげられる．そのため，本機能はデジタルコヒーレン
ト光伝送システムのデジタル信号処理部において，非常に重要な役割を担っている機能
ブロックであるといえる．適用するフィルタは，有限インパルス応答（Finite impulse 
response: FIR）フィルタである．はじめに，適応等化フィルタの全体的な構成について
述べ，次に収束アルゴリズムである最小二乗（Least mean algorithm: LMS）アルゴリズム
について説明し，それから LMS アルゴリズムにおいてフィルタタップ係数を更新する
ために用いられる誤差信号の算出法について説明する．最後に，時間領域適応等化フィ
ルタの構成法について，一般的な 2x2 に加えて，受信部のスキュー補償が可能な構成で
ある 4x4および 4x2 の構造について説明する．  
 
3.3.2 2x2 バタフライ構成の適応等化フィルタ 
 デジタルコヒーレント光伝送では，周波数利用効率を改善するために偏波多重伝送
が基本技術として用いられているが，光ファイバ伝送路では外部からの応力などによ
り複屈折が発生して偏波回転が発生するため，受信時の信号の偏波状態はランダムで
ある．また，その偏波状態は時々刻々と変動する．時間領域の適応等化フィルタで
は，この偏波多重信号の偏波変動に対処する必要がある．このような補償を可能とす
る適応等化フィルタの構成として 2x2バタフライ構成がある．ここで，光ファイバ伝
送路中の偏波回転は以下のように表される． 
 
(
𝑬𝐻
𝑬𝑉
) = (
𝑐𝑜𝑠𝜃 𝑠𝑖𝑛𝜃 ∗ exp (𝑖𝜙)
−𝑠𝑖𝑛𝜃 𝑐𝑜𝑠𝜃 ∗ 𝑒𝑥𝑝(𝑖𝜙)
) (
𝑬𝑥
𝑬𝑦
) 
= (
𝑬𝑥𝑐𝑜𝑠𝜃 + 𝑬𝑦𝑠𝑖𝑛𝜃 ∗ exp (𝑖𝜙)
−𝑬𝑥𝑠𝑖𝑛𝜃 + 𝑬𝑦𝑐𝑜𝑠𝜃 ∗ exp (𝑖𝜙)
)                                  (3 − 1) 
 
𝑬𝐻および𝑬𝑉は適応等化フィルタへ入力された偏波多重された信号系列であり，𝑬𝒙
および𝑬𝒚は，送信部における偏波回転前の偏波多重信号系列である．入力された信号系
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列の偏波状態は送信した X および Yの偏波が混じり合っているため，Hおよび Vで表
している．𝜃は偏波回転成分，𝜙は偏波間の位相差である．以上の式で表されるように，
𝑬𝐻および𝑬𝑉は𝑬𝑥および𝑬𝑦を使用して算出することができる．同様に，𝑬𝑥および𝑬𝑦は，
𝑬𝐻および𝑬𝑉を用いて算出することができる．2x2 のバタフライ構成フィルタはこれを
実現する構成となっている．図 3.3.1 に 2x2 バタフライ構成の時間領域適応等化フィル
タ構成を示す．𝒉𝑥𝑥, 𝒉𝑥𝑦, 𝒉𝑦𝑥 , 𝒉𝑦𝑦はそれぞれのパスにおけるフィルタタップ係数を表し
ている．このような構成とすることで，偏波回転や偏波モード分散などの偏波が交じり
合う波形歪効果に対する補償が実現できる． 
 
 
 
図 3.3.1 2x2バタフライ構成の適応等化フィルタ 
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3.3.3 LMSアルゴリズム 
 本研究では，時間領域適応等化フィルタは LMS アルゴリズムにより適応的にフィル
タ係数を最適化させる．LMS アルゴリズムは確率勾配アルゴリズムのうちのひとつで
あり，Widrow and Hoff(1960)により命名された[11]．LMSアルゴリズムの特徴としては
その単純さがあげられ，関連する相関関数を観測する必要や逆行列を演算する必要が無
いため，実用でも広く用いられている．LMS アルゴリズムは，以下に示すように，大き
く 2つの処理部から構成されている． 
 
１． FIRフィルタ処理 
ここでは，入力された信号系列に対して FIRフィルタを演算する． 
２． FIRフィルタタップ係数更新処理 
この処理部では，FIRフィルタで適用されるフィルタタップ係数を，誤差信号に合わ
せて更新する． 
 
以上の処理を繰り返すことにより，フィルタタップ係数の期待値は最適フィルタである
Wiener フィルタに近づく． 
図 3.3.2に，LMS アルゴリズムにおける上記処理部の構成を示す．ここで，入力の信
号系列は𝒖(𝑛)ベクトルであり，出力信号は𝒖′(𝑛)である．入力された信号系列には FIR
フィルタ演算部において，フィルタが適用される．フィルタタップ係数更新部において
は，以降で述べるアルゴリズムにおいて，入力信号系列および FIRフィルタ演算後の出
力信号を用いてフィルタタップ係数を更新する． 
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図 3.3.2 LMS アルゴリズムにおける処理部の構成 
 
 
図 3.3.3 に FIR フィルタの構成を示す．𝒉(𝑛)は n サンプル目の受信サンプルに対する
フィルタの係数であり，その長さは mである．FIRフィルタは遅延器，乗算器，および
加算器から構成されており，フィルタ係数と入力信号系列との内積処理を行う．入力さ
れた信号サンプル𝒖(𝑛)は 2 分岐され，一方にはフィルタの第 1 番目の係数であるℎ0(𝑛)
が適用される．もう一方は遅延器を通り，1サンプル分の遅延を受けてから，第 2番目
のフィルタ係数ℎ1(𝑛)が乗算され，先程得られた係数と加算される．以降は，この処理
がフィルタのタップ長 m回だけ行われ，最後に𝑢′(𝑛)が出力される． 
 
 
 
図 3.3.3 FIRフィルタ構成 
 
 
FIRフィルタ演算部
フィルタタップ係数更新部
z-1 z-1 z-1…
…
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この処理は式(3-2)のように表せる． 
 
𝑢′(𝑛) = ∑ 𝒉(𝑘)𝒖(𝑛 − 𝑘)                                         (3 − 2)
𝑚−1
𝑘=0
 
 
図 3.3.4にフィルタタップ係数更新部の構成を示す．ここでは，n-2サンプル目の処理が
終わり，nサンプル目におけるフィルタタップ係数の更新処理を表している．本研究で
は，2オーバーサンプルの信号を仮定しているため，一回分更新が前の処理は 1シンボ
ル前の信号である n-2サンプル前において処理される．はじめに，長さが mの入力信号
系列𝒖(𝑛)ベクトルは，直並列変換（Serial to parallel conversion）回路において，直列から
並列へ変換される．それらの信号に対しては，誤差信号が乗算される．誤差信号は，更
新前の FIRフィルタの出力信号𝑢′(𝑛 − 2)と希望応答𝑑(𝑛)との差分であり，e と表す．そ
の後，誤差信号の複素共役とステップサイズパラメータである μを乗算した係数と，並
列展開された入力信号𝒖(𝑛)を乗算する．ステップサイズパラメータは平均化のための係
数であり，1以下の正の実数である．平均化回数はおおよそステップサイズパラメータ
の逆数で与えられるため，例えば，1e-3を設定することにより，FIRフィルタのタップ
係数は 1000 回分の更新処理の平均値として与えられる．この値を適正に選択すること
で，雑音成分の平均化および偏波変動などの速い変動に対する追従などの特性を設計す
ることができる．乗算により得られた係数に対して，更新前のフィルタタップ系列𝒉(𝑛 −
2)を加算する．以上の処理により，フィルタタップ係数が更新される． 
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図 3.3.4 フィルタタップ係数更新部の構成 
 
 
以上の処理は，式(3-3)のように表せる． 
 
𝒉(𝑛) = 𝒉(𝑛 − 2) + 𝜇𝒖(𝑛)𝑒∗                                       (3 − 3) 
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*
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3.3.4 誤差信号算出法 
 前節で述べたように，LMS 型の適応等化フィルタでは，フィルタタップ係数の更新
の際に，FIR出力信号と希望応答との誤差信号成分を使用する．ここでは，その誤差信
号の算出法について述べる．はじめに，既知信号を使用せずに送信信号のコンスタレー
ションの特徴を利用して収束させるブラインド方式として，M-PSK などの 1 つの振幅
値からなるコンスタレーションに適用可能な定包絡線アルゴリズム（Constant modulus 
algorithm: CMA）について述べ，次に CMA を複数振幅レベルに拡張した RDE(Radius 
directed equalization)について説明する．次に，複素振幅で仮判定を行う仮判定（Decision 
directed: DD）アルゴリズムについて述べる．最後に，既知信号を送信信号に対して間欠
的に埋め込み，その信号を利用して収束させるパイロット補助（Pilot-aided）方式につい
て説明する． 
 
3.3.4.1 CMA方式 
 はじめに，偏波多重M 値位相変調（M-phase shift keying: M-PSK）信号に対して適用
が可能な定包絡線アルゴリズム（Constant modulus algorithm: CMA）または Godard アル
ゴリズム[12]について説明する．CMA では，M-PSK 信号の振幅が固定であることに着
目して，定包絡線からのずれに対してペナルティをかけるような設計となっている．図
3.3.5 は QPSK 信号のコンスタレーションを示す．振幅値の期待値はすべてのシンボル
において 1で一定である． 
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図 3.3.5 CMAにおける理想振幅レベル（QPSK） 
 
 
CMAの評価関数𝐽は以下のように表せる． 
 
𝐽(𝑛) = 𝐸[(|𝑢′(𝑛)|2 − |𝑑(𝑛)|)2]                                          (3 − 4) 
 
𝑢′(𝑛)は FIR フィルタ出力信号，𝑑(𝑛)は希望応答，そして𝐸[∙]は期待値である．ここで，
簡単のために，M－PSK 信号の振幅値を 1 と仮定すると，𝑑(𝑛)は 1 となる．この時，
LMSアルゴリズムにおけるフィルタタップ係数の更新値は以下の式で表せる． 
 
𝒉(𝑛 + 1) = 𝒉(𝑛) +
1
2
𝜇[−𝛻𝐽(𝑛)]                                      (3 − 5) 
 
よって，式(3-40)をフィルタタップ hに関して偏微分すると 
 
𝛻𝑱(𝑛) = 2𝐸[|𝑢′(𝑛)|2 − 1] ∗ 𝛻|𝑢′(𝑛)|2 
                               = 2𝐸[|𝑢′(𝑛)|2 − 1] ∗ 𝛻(𝒉𝐻𝒖(𝑛)𝒖𝐻(𝑛)𝒉) 
                    = 2𝐸[|𝑢′(𝑛)|2 − 1] 𝒖(𝑛)𝒖𝐻(𝑛)𝒉     
I
Q
1
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                     = 2E[|𝑢′(𝑛)|2 − 1]𝑢′(𝑛)𝒖(𝑛)                 (3 − 6) 
 
以上のように表すことができる．ここで，𝑢′(𝑛) = 𝒉𝐻𝒖(𝑛)であることを使用した．𝒉𝐻(𝑛)
はフィルタタップ係数𝒉(𝑛)の共役転置である．これを式(3-5)に代入すると， 
 
𝒉(𝑛 + 1) = 𝒉(𝑛) + 𝜇(1 − |𝑢′(𝑛)|2)𝑢′(𝑛)𝒖(𝑛)                       (3 − 7) 
 
となる．これは，式(3-3)の更新式において，誤差信号e∗が1 − |u′(n)|で表されている．
上式を用いて適応フィルタを収束させることにより，振幅が 1となるようなフィルタタ
ップ係数が生成される．CMA は振幅値の大きさの誤差のみを反映しているため，位相
情報は必要としない．そのため，周波数オフセットや位相雑音が受信信号に付加されて
いるような状態においても，偏波分離や帯域狭窄化の制限に対する補償効果を引き出す
ことができる．このような性質から CMAは，既知信号を使用しないブラインド型の適
応等化アルゴリズムの中において最も収束特性が良い． 
 
3.3.4.2 RDE方式 
次に，CMA を QAM へ使用するために複数振幅のリングへ拡張した RDE(Radius 
directed equalization)[13]について述べる．複数振幅レベルの PAM に対するブラインド等
化については，文献[14]において初期に提案されており，複数振幅レベルを持つ QAM
方式へ一般化された方式が文献[15]において提案された．しかしながら，これらの提案
では，評価関数はE{|u(n)|p − K}qに制限されていた．この時，(p,q)は，(1,1), (1,2), (2,1), 
(2,2)であった．RDE では，QAM 信号や複数振幅レベルを持つ M-PSK 信号に適用でき
るように，目標とする振幅値をコンスタレーションに合わせて複数レベル設定する． 
 図 3.3.6には 16 QAMのコンスタレーションマップを示している．16 QAM では 3種
類の振幅の大きさがある．最も内側の振幅の大きさを 1 としたとき，中間のリングにお
ける振幅の大きさは√5であり，最も外側のリングの振幅の大きさは 3 である．RDE で
は，はじめに受信信号がいずれのリングに属するかを仮判定して，受信信号の振幅値の
大きさが判定されたリングの希望振幅の大きさになるように収束させる． 
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図 3.3.6 RDEにおける理想振幅レベル（16 QAM） 
 
 
フィルタタップ係数の更新式は以下のように表せる． 
 
𝒉(𝑛 + 1) = 𝒉(𝑛) + 𝜇(𝑅𝑘
2 − |𝑢′(𝑛)|2)𝑢′(𝑛)𝒖(𝑛)                      (3 − 8) 
 
ここで，𝑅𝑘は 3 リングの内いずれかのリングの振幅レベルである．RDE は CMA と同
様にキャリアの位相が確定している必要が無いため，比較的収束特性の良い方式である．
しかしながら，多値度が増えていくと，受信信号がどのリングに属しているかを仮判定
する段階で誤りが生じやすくなり，正しい誤差信号が得られずに収束特性が悪化する．
このような課題に対して，複数振幅レベル間の差が小さい仮判定値では，誤差信号に対
して重みづけする方式などが提案されている[16]． 
 
3.3.4.3 仮判定方式 
 次に，受信信号をコンスタレーション上のシンボル位置のいずれかに仮判定して誤差
信号を算出する仮判定（Decision directed: DD）アルゴリズムについて述べる．本方式は，
CMA や RDE に比べて振幅だけではなく，位相に関しても誤差信号として使用するた
め，収束速度は早く，特性も良い．そのため，CMAで初期収束をさせてから，DD方式
I
Q
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へ移行するということが行われる．しかしながら，これまでの位相不感応型の収束アル
ゴリズムと異なり位相感応な方式であるため，受信信号に位相雑音が付加されている場
合，デジタル PLLなどを併用しながら収束させる必要がある[17,18]．図 3.3.7に DD方
式における 16 QAM の仮判定振幅レベルを示している．16 QAM の各軸における振幅値
を-3, -1, 1, 3とすると，仮判定を行うための閾値は-2, 0, 2となる． 
 
 
 
図 3.3.7 DD方式における仮判定振幅レベル（16 QAM） 
 
 
式(3-9)に DDアルゴリズムにおけるフィルタタップ係数の更新式を示す．DDアルゴリ
ズムにおいては，評価関数に 2 乗を含まないため，式(3-9)においては𝑢′(𝑛)の項は含ま
れない． 
 
𝒉(𝑛 + 1) = 𝒉(𝑛) + 𝜇(𝑅𝑘 − 𝑢(𝑛))𝒖(𝑛)                            (3 − 9) 
 
ここで，𝑅𝑘は仮判定して選択されたコンスタレーション上のある複素振幅値である．DD
アルゴリズムは先に述べたように位相感応型である．本研究では，光領域において位相
同期をとるため，デジタル PLL などを使用せずとも，はじめから DD 方式による収束
I
Q
1 3-3 -1
-3
-1
1
3
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が可能である．しかし，多値度が増大すると，閾値の間隔が狭まるため，受信信号の仮
判定が誤ることが増える．この誤りは，収束特性の悪化につながるため，DD方式は受
信信号の歪が比較的小さい信号に対して有効である． 
 
3.3.4.4 パイロット補助方式 
 これまでの収束アルゴリズムはブラインドで収束させるアルゴリズムであったが，こ
こでは既知信号を用いるパイロット補助方式について述べる．図 3.3.8 にパイロット補
助方式における送信信号フレームを示す．パイロット信号としては，データ部に対して
一定の間隔で 1 シンボルずつ挿入している．受信部においてはこのシンボルを抽出し
て，希望応答と比較して誤差信号を算出する．ここで，パイロットシンボルは既知の信
号であるため，仮判定の必要がない．例えば，1024 QAM 信号を伝送している時に，パ
イロットシンボルとして，(1, 1), (-1, 1), (-1, -1), (1, -1)を繰り返し送信するとする．受信
では，パイロットシンボルを抽出して，送信した 4 種類の複素振幅と受信信号との差分
を誤差信号とすることで収束させることができる．ここで，正しく収束させるためには，
受信信号からパイロットシンボルを間違いなく抽出する必要がある．そのため，送信信
号フレームの先頭には同期用の系列を設けている．この同期用の系列としては，本研究
では，データ信号と同じ変調方式を用いたランダムな系列を使用している．受信部にお
いては，X 偏波と Y 偏波を加算した複素振幅値を用いて同期を取得する偏波ダイバー
シティ処理を取っている．これは，偏波が回転していても同期が取れるようにするため
の施策である．パイロット補助方式は非常に収束特性の良い方式であるため，
OIF(Optical Internetworking Forum)の 400 Gbps の相互接続機能に関する標準化において
も使用することが提案されている［19］．しかしながら，同期用系列およびパイロット
シンボルを埋め込むため，送信するデータレートが増大し，周波数利用効率が低下する．
また，間欠的なパイロットシンボルを用いた収束しか出来ないため，速い偏波変動など
がある状況では，速度に追従するためにフィルタタップ係数更新式におけるステップサ
イズを大きくする必要があり，十分平均化が取れないことが原因で収束後の特性が劣化
することがデメリットとしてあげられる．そのため，本研究では，周波数利用効率を高
めることを目標として，可能な限り DD 方式を用いて収束を行い，波形歪量が大きく，
DD方式では収束できない場合に限り，パイロット補助方式を使用した． 
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図 3.3.8 パイロット補助方式における送信信号のフレーム構成 
 
 
図 3.3.9に，収束アルゴリズムをパイロット補助方式とした LMS アルゴリズムのフロ
ーチャートを示す．パイロット補助方式では，はじめにフレーム同期をとる．これは，
前述したフレームの先頭に設定した同期用系列を用いて実行する．具体的な処理として
は，1フレーム毎の同期位置を算出して，その値をフレーム間で平均することで同期特
性を改善させている．同期処理のはじめには，受信信号から 1フレーム長だけ信号系列
を取り出して，この系列を X と Y 偏波間で加算する．加算した系列に対して，同様に
X と Y 偏波間で加算した同期用系列を用いて相互相関処理を適用する．これにより，
同期用系列が存在するサンプル位置にピークが発生する．これを任意の正数 m のフレ
ーム数だけ実施して，この同期位置を平均することで，受信信号におけるフレーム同期
をとることができる．本研究では，最大でも 160 km程度と比較的短距離の通信である
ため，X と Y 偏波間の偏波ダイバーシティのみであったが，実用では波長分散や偏波
モード分散存在下でも同期をとる必要があるため，同期用系列に対してさらなる耐力向
上のための信号処理が必要となる． 
同期位置が決定した後，LMSアルゴリズムに移行する．本研究では，受信信号は 2オ
ーバーサンプルで動作するように設定しているため，LMS アルゴリズムでは，ループ
は k=1, 3, …, 2nサンプルに対して，つまり 2サンプルおきに適用される．これは，誤差
信号を取得するためである．誤差信号は，受信信号と希望応答との差であるが，この希
望応答が規定できるのは，シンボル位置のみである．2オーバーサンプル信号において
パイロットシンボル
1 symbol length
同期用系列(Sync. sequence)
50 symbol length
t
第 3章 
 
63 
 
は，シンボルと遷移点が繰り返されるため，LMS アルゴリズムは 2 サンプルおきに適
用する．LMS の処理のはじめは，同期位置からのパイロットシンボルの位置にある受
信信号を抽出する．取得した受信信号は，送信したパイロットシンボルと比較して誤差
信号を生成する．そして，得られた誤差信号はフィルタタップ係数更新処理部に代入さ
れる．パイロットシンボル補助方式におけるフィルタタップ係数更新処理は，DD方式
と同じであり，式(3-9)で表される．更新されたフィルタタップ係数は FIR 演算処理部に
おいて，次の受信信号ベクトルに適用される．これらを受信信号系列に対して続けて処
理を行うことで，徐々にフィルタタップ係数が収束する． 
 
 
第 3章 
 
64 
 
 
図 3.3.9 LMS アルゴリズムのフローチャート（パイロット補助方式） 
 
  
開始
受信信号を1フレーム抽出
フレーム内で同期位置を探索
（受信信号を偏波間で可算して同様に偏波間で加算した待受パタン
と相互相関を取りピーク位置を探す）
同期位置からパイロットシンボルの位置にある受信サンプルを抽出
受信サンプルと送信したパイロットシンボルの複素振幅を比較して
誤差信号を生成
LMSのフィルタタップ係数更新処理部に代入
LMSアルゴリズム開始
ループ k=1,3,…2n
FIRフィルタを受信信号ベクトル に適用
ループ終了
終了
フレーム同期開始
ループ k=1,2,…m
ループ終了
同期位置をフレーム平均を取って決定
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3.3.5 4x4, 4x2 バタフライ構成 
 ここでは，時間領域の適応等化フィルタの構成として一般的な 2x2 のバタフライ構成
に加えて，特性改善のために使用される 4x4，4x2 のバタフライ構成について述べる．
2x2のバタフライ構成では，3.3.2節で述べたように偏波間の漏れ込み等の歪みについて
は補償が可能であった．しかしながら，生成したフィルタタップ係数を，実数部と虚数
部で表される複素信号に一括して適用して収束させていたため，実数部と虚数部つまり
Iと Qの間で異なる歪が発生した場合に，それぞれに個別に対応することができなかっ
た．そこで，I と Q にも個別のフィルタを用いる 4x4 のバタフライ構成が提案された
[20]．図 3.3.10 に 4x4 のバタフライ構成を示す．2x2 の構成ではフィルタタップ係数が
4 種類であったが，4x4の構成では各偏波の IQ 成分，つまり XI, XQ, YI, YQ，それぞれ
に対して漏れ込みの成分を考慮して 16 種類のフィルタタップ係数を個別に収束させる． 
フィルタ処理においては，はじめに，受信した偏波多重信号は実数成分と虚数成分に分
離される．16 種類のフィルタタップ係数は 4 種類ごとにグループとなっており，それ
らを受信信号に適用した後に加算して XI, XQ, YI, YQ を出力する．2x2 のバタフライ構
成時のフィルタタップ係数が複素数であったが，4x4 のバタフライ構成においては，フ
ィルタタップ係数は実数である．本構成により，受信部の IQ 間スキューおよび振幅誤
差に対する補償も適応的に実行することができる． 
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図 3.3.10 4x4バタフライ構成の適応等化フィルタ 
 
 
図 3.3.11 に 4x2 のバタフライ構成の適応等化フィルタを示す．4x2 構成は，4x4 構成
を改良して波長分散補償に対応した方式となっている．4x4 構成では，波長分散が付加
された状態では，適応等化フィルタの前段における周波数領域等化器において波長分散
補償を行う．波長分散の補償では複素信号の演算が行われるため，受信信号の HI 成分
と HQ 成分，または VI 成分と VQ 成分同士が混ざり合う．このような状況では，適応
等化フィルタ内部において実数と虚数成分を分離したとしても，それぞれの成分には受
信信号の IQ成分のどちらも存在している．そのため，受信で HI, HQ, VI, VQ のレーン
に対して個別に歪みを補償することができない．これを解決するために，4x2構成では，
ADC で受信した 4 レーンの信号を混ぜずに，それぞれに対して波長分散補償を行う．
その後，HQおよび VQ成分に関しては複素共役を取り，それぞれの成分に対して適応
等化フィルタで等化する． 
∑
∑ j
∑
∑ j
R(.)
I(.)
R(.)
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図 3.3.11 4x2 バタフライ構成の適応等化フィルタ 
 
 
本研究では，Back-to-back において，事前にデバイスの伝達関数を各レーンにおいてト
レーニングして，得られた等化フィルタを前置補償として送信信号に適用している．一
方，光領域の位相同期を用いないデジタルコヒーレント光通信システムにおける前置補
償においては，受信部の伝達関数の補償は，上記のように受信部のデジタル信号処理に
おいて実施しなければいけない．なぜなら，受信信号の位相は周波数オフセットや位相
雑音などの影響により回転しており，送信において予め適用したとしても，同様の位相
状態で受信部に到達しない限り，適切な伝達関数で補償していることにならないからで
ある．その点，本研究では，光領域で位相同期を行っているため，信号の位相を調節す
ることにより，送信の 4レーンと受信の 4レーンを一対一対で対応させることが可能で
ある．つまり，XI から出力した信号を，HI で受けることが可能である．このような状
態では，受信の HIレーンはもはや HIではなく XIと表せる．本研究で述べた前置補償
では，このレーン対応を実施しているため，前述した 4x4 および 4x2 は必須ではない．
また，適応等化の前に，Stokes 空間解析における偏波分離，逆伝搬法，周波数領域等化
などを実施していることも 4x4や 4x2の構成が必須ではない理由となる．しかし本研究
では，逆伝搬法を用いない Back-to-backにおいて多少の特性改善を見込んで 4x4バタフ
ライ構成の適応等化フィルタを利用している． 
  
∑
∑
A
D
C
j
j
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3.4 3～10 Gbaud, 1024 QAMコヒーレント光伝送実験 
3.4.1 実験系 
図 3.4.1に 3～10 Gbaud, 偏波多重 1024 QAM信号の 160 kmコヒーレント光伝送の実
験系を示す．送信用光源としては，線幅 8 kHz の 1538.8nm の外部共振器型の半導体レ
ーザ（External cavity laser diode: ECLD）を用いた[21]．出力光は，任意波形発生機（Arbitrary 
waveform generator: AWG）で生成された，3～10 Gbaud，1024 QAM ベースバンド信号と
インジェクションロックで種光源として用いるパイロットトーン（PT）信号に，IQ 変
調器において変調される．1フレームあたりのシンボル系列の長さは，フレーム同期の
ための 0.4 ％のヘッダシンボルと，波形等化のための 0.5 ％のパイロットシンボルとを
含む 4096 シンボルとした．波形整形フィルタとしては，ロールオフ係数が 0.2 のナイ
キストフィルタを使用して，ベースバンドの QAM 信号の帯域幅を低減させて周波数利
用効率の増大を図った．PT 信号の周波数は，データキャリア周波数に対して𝛥𝑓[Hz]だ
けアップシフトされている．偏波多重化のためには，偏波多重エミュレータを使用した．
これらの信号は，最適化された送信パワーを有する 160 km の Ultra large effective area
（ULA）ファイバを介して送信された．各スパンの平均ファイバ損失は 16.4 dBであり，
これはラマン増幅器と EDFA によって補償された．ラマン増幅器および EDFA はそれ
ぞれ 9.5および 6.9 dBの利得であった． 
送信後，PT 信号を 50 MHz 帯域幅のエタロンフィルタで抽出し，-10 dBm の出力で
LOに注入した．ここでは，線幅 2.7 MHzの比較的線幅の太い従来の DFB LDを LOと
して使用したが，インジェクションロッキングにより，LOは 0.28度という低い位相ノ
イズで PT を介してデータ信号に位相ロックすることができた．この値は 1024 QAM の
復調のためには十分小さい値である．インジェクションロックされた LOの出力の周波
数は，LiNbO3 の強度変調器および光学フィルタからなる光周波数シフタを使用して，
データのキャリア周波数と一致するようにダウンコンバージョンされる．この周波数成
分をホモダイン検出時の LO信号として使用した．送信された 1024 QAM データはこの
LOを用いてホモダイン検出された．図 3.4.1（b）は，Back-to-back時のホモダイン検波
後の 10 Gbaud，1024 QAM 信号および PT信号の電気スペクトルを示している．検出さ
れたデータ信号は，サンプリングレート 40 Gsample/s で動作し，16 GHz のアナログ帯
域幅，16 GHzで 5.5 ビットの ENOBを有するデジタルオシロスコープを用いて A/D変
換され，デジタル信号処理装置（Digital signal processor: DSP）で復調された．オフライ
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ンの DSP では，偏波多重 QAM データを Stokes ベクトルに基づくアルゴリズムで偏波
分離を実施した[21]．次に，ハードウェアの不完全さに起因する波形歪みを補償するた
めに，周波数領域等化（Frequency domain equalization: FDE）を使用した．さらに，光フ
ァイバ中で生じる非線形光学効果と波長分散を同時に補償するためのデジタル逆伝搬
法を採用した．また，時間的に変化する波形の歪みを補償するためにパイロット補助適
応 FIRフィルタを使用した．この方式は，3.3.4.4節で述べたようにパイロットシンボル
を用いるので，その収束特性は，判定指向型の最小二乗（Decision directed least mean 
square: DD-LMS）アルゴリズムを採用する従来中沢研究室で使用していた等化器の収束
特性よりも優れている．最後に，205 kbit データからビット誤り率（BER）を評価した．  
 
 
 
図 3.4.1 3-10 Gbaud, 1024 QAM コヒーレント光伝送実験系 
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3.4.2 パイロット補助方式の適応等化フィルタ使用時の収束特性 
図 3.4.2に，10 Gbaud, 1024 QAM, 160 km伝送後における仮判定方式およびパイロッ
ト補助方式を用いた時の時間領域等化の収束特性を示している．横軸はフレーム数であ
り，縦軸は BERを表している．仮判定方式では，BERの値がフレームごとにばらつい
ており，3.8×10-2の 25.5 %の FEC リミット以上となっているフレームがある．これは，
受信信号の波形歪みが大きく，仮判定の時点で本来判定されるべきコンスタレーション
位置ではなく隣接点を選択してしまい，誤った係数でフィルタタップを更新したために
生じる．一方，パイロット補助方式の場合は，仮判定処理を含まないため，このような
誤った係数の更新が生じづらく，収束特性が優れていることがわかる． 
位相補償をすべてデジタル信号処理で実現する通常のデジタルコヒーレント光伝送
においては，パイロットシンボルの比率を低下させるに従い，時間領域適応等化の収束
周期が長くなるため，高周波の位相雑音補償性能が低下してしまい伝送特性は劣化する
[22]．[22]の文献では，1, 2, 5, 10 %の比率でパイロットシンボルを挿入して伝送特性を
比較している．伝送特性を評価する指標としては，5.3.5 節で後述する Achievable 
information rate を用いており，パイロットシンボルの比率を 10 %から 1 %へ低減するこ
とにより，情報量として約 0.4 bit/QAM symbol 減少している．一方，本研究ではパイロ
ットシンボルの比率を 0.5 %まで低減させても，収束特性が良好である時の DD-LMSと
同等の伝送特性を実現している．DD-LMS では 2 サンプルごとにフィルタタップ係数
を更新しているため，仮判定が誤らない条件では，高速な信号の変動に追従できる．我々
の実験系では，インジェクションロッキングを適用して光領域で位相補償を行っている
ため，デジタル領域に残留している位相雑音の周波数が比較的ゆっくりとしており，少
ない比率のパイロットシンボルでも仮判定方式と同等の伝送特性を達成することがで
きている． 
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図 3.4.2 10 Gbaud, 64 QAM, 160 km伝送後における収束特性の比較 
 
 
3.4.3 伝送実験結果 
変調速度 3, 5, 6, 7，そして 10 Gbaud において，1024 QAM-160 km伝送の BER特性を
評価した．図 3.4.3に BER特性を示す．各シンボルレートにおける送信電力は変調速度
ごとに最適化した．160 km伝送後のすべての BER特性は，OSNRが 38 dB のホモダイ
ン検出データ信号で取得した．一方，Back-to-back時の BER特性は，OSNRが 44 dBの
データ信号用いて測定した．変調速度を上げると，Back-to-backの状態でも BERは徐々
に低下した．これは主に AWG から生成されたベースバンドデータ信号の電気領域の
SNR が不十分であったためである．変調速度 3〜7 Gbaud において送信後の BER は，
3.02×10-3〜1.66×10-2 であり，20 ％オーバーヘッド[23]の軟判定 FEC（SD-FEC）閾値
2.67×10-2を下回る値を達成している．しかしながら，変調速度を 10 Gbaud まで上昇さ
せると，BERは 3.30×10-2に低下した．ここで，FECオーバーヘッドを 25.5 ％と仮定す
ると，Post FEC BERが 10-15[21]のエラーフリーを達成する領域まで改善することができ
る． 
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図 3.4.3 1024 QAM信号の 160 km伝送後における BER特性の変調速度依存性 
 
 
次に，10 Gbaud における伝送結果の詳細について述べる．図 3.4.4(a)は，10 Gbaud の
1024 QAM信号を 160 km伝送させた後に得られた BER特性の送信電力依存性を示して
いる．この結果から，送信電力は 1 dBmとした．図 3.4.4(b)は 0.1 nm分解能で測定され
た 160 km伝送前後の 10 Gbaud，1024 QAM データ信号の光スペクトルを示す．データ
信号の OSNRは，160 km伝送中に 44 dBから 38 dBに低下した． 
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図 3.4.4 (a)10 Gbaud, 1024 QAM の 160 km伝送後における BER特性の 
送信電力依存性，(b)送信前後における光スペクトルおよび OSNR 
 
 
図 3.4.5（a）と図 3.4.5（b）は，OSNRがそれぞれ 44と 38 dBの Back-to-backおよび 160 
km 伝送時に得られた 10 Gbaud, 1024 QAM 信号のコンステレーションを示している．
Back-to-backおよび160 km伝送後の誤差ベクトルの大きさ（Error vector magnitude: EVM）
は，それぞれ 1.32 ％および 1.76 ％であった．本実験では，パイロットトーンを含む
12.56 GHzの光帯域幅内で 200 Gbit/s のデータが伝送され，25.5 ％の FECオーバーヘッ
ドと 0.9 ％のパイロットシンボルおよび同期系列のオーバーヘッドを考慮して，12.6 
bit/s/Hzの潜在スペクトル利用効率（SE）を達成することができている． 
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図 3.4.5 10 Gbaud, 1024 QAM 信号のコンスタレーション 
(a)Back-to-back, (b)160 km伝送後 
 
 
3.5 伝送特性改善に向けた検討 
3.5.1 伝送時の劣化要因調査 
 本節では，前節まで述べた 1024 QAM 光伝送の主要な劣化要因であった位相雑音成
分を低減するために実施した位相雑音に対応した LLR計算方式について述べる． 
図 3.5.1 に 7 Gbaud, 1024 QAM 信号の 160 km 伝送後におけるエラー信号の分布を示
す．コンスタレーション上の赤い円が誤りとなったシンボルを表している．また，図 3.5.2
に，同じ条件における誤りとなったシンボルの実軸方向への写像を示す．これは，コン
スタレーション上のシンボル点に対して理想点のコンスタレーションの位相回転を逆
回転させることで得た．図 3.5.1 からわかるように振幅が大きいシンボル点におけるエ
ラーが多い．また，図 3.5.2 においてはシンボル点の理想位置からのずれが振幅値に比
例して大きくなっていることがわかる．以上のことから，1024 QAM 信号の 160 km伝
送後の主要な劣化要因としては，白色雑音ではなく位相雑音であると考えられる． 
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図 3.5.1 160 km伝送後の 7 Gbaud, 1024 QAM信号コンスタレーション 
 
 
 
図 3.5.2 160 km伝送後の 7 Gbaud, 1024 QAM信号の実軸方向への写像 
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3.5.2 位相感応型の LLR算出法 
 受信信号の対数尤度比（Log likelihood ratio: LLR）を位相雑音の形状に合わせて計算
することにより，位相雑音の影響を低減する手法が提案されている[24]．他の方法とし
て，硬判定の閾値を変える方式があるが[25]，この方式はシンボルごとに詳細な設計が
必要である点と，閾値間に微小な隙間が空いてしまいシンボルがそのような点を打つよ
うな SNR が低い領域において伝送特性が悪化する点，そして SD-FEC を前提としてい
ない点において，文献[24]の方式に比べて劣るため採用しなかった．光通信においては，
位相雑音が生じる原因としては，レーザ線幅，光ファイバ中で生じる非線形光学効果な
どがあげられる．復調の信号処理部においては位相補償機能が具備されているが，位相
雑音を完璧に補償することはできず，LLR算出前に残留位相雑音が残る．信号モデルと
しては以下の条件を仮定する． 
 
𝑅 = e𝑖𝜃𝑆 + 𝑁                                                                    (3 − 10) 
𝜃 ≈ ℕ(0, σp
2)                                                                    (3 − 11) 
𝑁 ≈ ℂℕ(0, σ2)                                                                  (3 − 12) 
 
ここで，𝑅は受信信号，𝑆は送信された QAM 信号であり，𝜃は平均が 0，分散が𝜎𝑝
2のガ
ウシアン分布ℕ(∙)に従う残留位相雑音である．𝑁は平均が 0，分散が𝜎2の円対称複素ガ
ウシアン分布ℂℕ(0, 𝜎2)に従う．ここで，シンボルの尤度は以下の式で表せる． 
 
Pr(𝑅|𝑆) = ∫Pr(𝑅|𝑆, 𝜃) Pr(𝜃) 𝑑𝜃 = ∫
1
𝜋𝜎2
𝑒
−(
1
𝜎2
)|𝑅−𝑒𝑗𝜃𝑆|
2 1
√2𝜋𝜎𝑝
2
𝑒
−
𝜃2
2𝜎𝑝
2
𝑑𝜃     (3 − 13) 
 
Pr (∙)は確率を表す．式(4-4)に関して閉じた形式で解を得るために，線形変換𝑒𝑗𝜃 ≈ 1 +
𝑗𝜃または，非線形変換e𝑗𝜃 ≈ (1 + 𝑗𝜃/2)/(1 − 𝑗𝜃) を導入する．式(3-13)に対して線形変換
を適用すると 
 
logPr(R|S) = −
1
σ2
|𝑅 − 𝑆|2 +
2𝜎𝑝
2
𝜎2(𝜎2 + 2𝜎𝑝
2|𝑆|2)
(ℑ[𝑆∗𝑅])2 −
1
2
log(𝜎2 + 2𝜎𝑝
2|𝑆|2) + 𝑐. 𝑐. 
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(3 − 14) 
 
となる．ここで，ℑ[∙], [∙]∗そして c.c はそれぞれ虚数部，複素共役，そして定数項を表し
ている．第一項は従来の LLR を表しており，他の項は位相雑音を考慮して追加された
項である．非線形変換の式は，𝑆を(𝑅 + 𝑆)/2に，𝑅を(3𝑅 − 𝑆)/2 に変換することで得ら
れる．図 3.5.3に，各シンボル LLR算出法で等距離として捉えられる範囲の概念図を示
している．図 3.5.3(a)は AWGN 環境，(b)は残留位相雑音環境を示している．AWGN 環
境では雑音は当方的に広がるため，式(3-14)において第一項のみを用いれば良い．一方，
位相雑音付加環境では位相方向に信号点が歪みやすいため，図 3.5.3(b)に示すように位
相方向に長い領域を同じシンボル LLRとして捉える．これが式(3-14)の第 2項，第 3項
で表されていると考えることができる． 
 
 
 
図 3.5.3 シンボル LLR算出法ごとの等距離範囲 
(a) AWGN環境，(b)残留位相雑音環境 
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3.5.3 計算機シミュレーション結果 
 本節では，前節で示した位相感応な LLR 算出法の効果を計算機シミュレーションに
おいて確認した．表 3.5.1 に計算機シミュレーションを実施した 2 つの条件を示す．そ
れぞれ，図 3.4.3 の 7 Gbaud 伝送時と同等の BERを実現する条件であり，条件 1は雑音
量に比べて位相雑音が多く，条件 2では条件１よりも雑音量が多く，位相雑音量が少な
い．この時のコンスタレーションを図 3.5.4 に示す．確かに，条件 1 において位相雑音
量が多く，振幅値の大きい点で多くの誤りが生じていることがわかる．一方，条件 2で
は，シンボル点全体において誤りが生じているが，やはり位相雑音があるため 4隅の誤
りが多くなっていると推測できる．通常の算出法における BER は，条件 1 において
1.47×10-2であり，条件 2 において 1.79×10-2であった．次に前節で述べた線形変換方式
の位相感応型の算出法において BER を測定したところ，条件 1 では 7.91×10-3であり，
条件 2 では 1.68×10-2となった．条件 1 はエラーの数が半分程度まで低下した．一方，
条件 2では，BERの値はほとんど変化しなかった．これは，この方式がある程度位相雑
音が大きくないと効果が得られないことを示している． 
 
 
表 3.5.1 計算機シミュレーション条件 
 条件 1 条件 2 
雑音の分散 4.26×10-5 2.13×10-4 
位相雑音の分散 7.4×10-4 4.4×10-4 
通常測定時の BER 1.47×10-2 1.79×10-2 
位相感応型の BER 7.91×10-3 1.68×10-2 
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図 3.5.4 計算機シミュレーションにおける 1024 QAM 信号のコンスタレーション 
(a)条件 1，(b)条件 2 
 
 
3.5.4 実験データへの適用  
 本節では，位相感応な LLR算出法を，160 km伝送後の 7 Gbaud, 1024 QAM 信号へ
適用した結果について述べる． 
はじめに，実験データからの位相雑音量の取得について説明する．受信シンボルから
位相雑音量を算出する際に，受信したシンボル点からそのまま位相方向成分を抽出し，
分散を求めてしまうと，一様分布の雑音成分まで含んでしまう．つまり，式(3-10)にお
ける純粋な𝜃ではなく，𝜃 + 𝑁𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒が算出される．2 つの分散を持つ分布を足し合わせた
時，その分布の分散は元の 2つの分散の足し算で表されるため，受信信号から位相方向
の分散を算出し，それから振幅方向の分散を減算することで，求めたい位相方向の分散
を算出することができる．また，初期の位相雑音を算出する際に，振幅点が小さすぎる
点を使用すると，雑音の影響により位相回転量が大きく見えてしまうため，ある程度振
幅値が大きい点を使用することが望ましい．本研究では，最大値から 7 割の大きさの振
幅値までを使用した．これは，計算機シミュレーションで同様に，歪ませた信号から位
相雑音を算出した際に，振幅値が 7割以上の大きさであった場合に，推定した位相雑音
量が負荷した位相雑音量と同等となったためである． 
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実際に図 3.5.1に示す 160 km伝送後の 7 Gbaud, 1024 QAM 信号へ適用した結果，通常
の測定法における BER は 1.46×10-2 であり，位相感応な LLR 算出法における BER は
1.44×10-2となり，ほとんど変化しなかった．このとき推定された雑音量は，σ2 = 2.13 ×
10−4，位相雑音量は1.25 × 10−4であった．BER がほとんど変わらなかった原因は，残
留する位相雑音量が少なすぎたためであると考えられる． 
実験データで得られた雑音量および位相雑音量を計算機シミュレーションで付加し
て得られた 1024 QAMのコンスタレーションを図 3.5.5に示す．この時，雑音量はσ2 =
2.15 × 10−4，位相雑音量はσp
2 = 1.25 × 10−4であった．通常測定時の BERは，8.72 × 10−3，
位相感応な LLR算出法における BERは8.49 × 10−3であった．やはり，BERの大幅な改
善は見られなかった．これは，コンスタレーションからもわかるように，本方式で改善
を得るには位相雑音量が不十分であったことが原因であると考えられる． 
今回は本方式を用いることによる改善効果は見られなかったが，全シンボル点を対象
として演算を実施していたアルゴリズムを，例えば位相雑音の大きい 4隅の限られた領
域のシンボルだけに適用することで改善が得られる可能性があると考えられる． 
 
 
図 3.5.5 実験で得られた雑音量および位相雑音量を付加して得られた 
計算機シミュレーションにおける 1024 QAM信号のコンスタレーション 
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3.6 結言 
本章では，インジェクションロッキングによる光領域の位相同期技術を用いた 3～
10 Gbaud 1024 QAM 光伝送実験結果について述べた．はじめに，インジェクションロ
ッキング技術を用いたコヒーレント光伝送の報告例について述べ，本実験がこれまで
報告された中で最も多値度の高い QAM 光伝送であることについて述べた．次に，時
間領域の適応等化フィルタについて，基礎となる LMSアルゴリズムから本研究で用い
たパイロット補助方式までの原理を述べた．そして，1024 QAM の 160 km伝送結果に
ついて述べ，10 Gbaudにおいてもパイロット補助方式の時間領域の適応等化を実施す
ることにより，0.5 %という非常に低いパイロットシンボル挿入率でも安定した復調が
達成され，25.5 %の FECリミットを達成したことを示した．最後に，伝送特性の改善
検討として，はじめに本研究における伝送時の主要な劣化要因は位相雑音であったこ
とを示した．そして，位相感応な LLR算出法による位相雑音耐力の改善を試みたが，
残留する位相雑音量が不足していたため，期待した改善量は得られなかったことを示
した．1024 QAM 信号の特性劣化要因としては位相雑音が支配的であるため，今後は
ハードウェアおよびソフトウェア両方からの位相雑音低減施策が重要となる． 
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第 4章 3 Gbaud, 4096 QAMコヒーレント光伝送実験 
4.1 緒言 
本章では，ストークス空間解析による偏波分離アルゴリズムの高精度化により実現し
た 3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM 光伝送実験結果について述べる．はじめに，光通信に
おける多値 QAM コヒーレント伝送実験の研究動向についてまとめる．次に，4096 QAM
コヒーレント光伝送を実現するための要素技術として取り組んだストークス空間解析
における偏波分離技術について，その原理に加えて，偏波分離特性の偏波状態依存性を
無くすために適用した特異値分解について述べる．その後，偏波分離技術の推定精度に
関して，平均化に使用するサンプル数を多値度ごとに調査した結果を示す．それから，
3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM コヒーレント光伝送の実験系について述べ，伝送実験結
果についてまとめる．最後に QAM コヒーレント光伝送のさらなる多値度の向上に向け
た課題について検討する． 
 
4.2 多値 QAMコヒーレント光伝送の研究動向 
 図 4.2.1 に多値 QAM コヒーレント光伝送の報告例を示す．なお，ここでは，多値度
としては 128 QAM 以上の点を記載しており，Probabilistic shaping を使用したコンスタ
レーションについては 5 章でまとめるためここでは記載しない．東北大学は多値 QAM
コヒーレント光伝送において世界を牽引しており，これまで最大 2048 QAM までの伝
送を実施している[1-10]．2010年には，光 PLL技術を用いて 10 Gbaud, 128 QAM, 周波
数利用効率 6.5 bit/s/Hzの 150 km伝送を実現している[1]．また同年に，多値度を 256 ま
で拡大させた，4 Gbaud 256 QAM, 周波数利用効率 11 bit/s/Hzの 150 km伝送に成功して
いる[2]．さらに，ラマン増幅器を導入することにより，3 Gbaud, 512 QAM, 周波数利用
効率 12.4 bit/s/Hzの 160 km伝送を実施している[3]．2012 年には，高分解能の周波数領
域等化技術によって，3 Gbaud, 1024 QAM, 13.8 bit/s/Hz の 150 km伝送を行なった[4]．
2013年には，直交周波数分割多重（Orthogonal frequency division multiplexing: OFDM）技
術を用いて，256 QAM, 周波数利用効率 14 bit/s/Hzを達成している[5]．OFDM では，シ
ングルキャリア伝送におけるロールオフゼロの周波数利用効率と同等の値となるため，
ロールオフを設けたシングルキャリア伝送よりも周波数利用効率は高い．しかしながら，
すべてのサブキャリアを高精度に補償する必要があるため制御が難しい．2015年には，
第 4章 
 
86 
 
送信系の最適化による OSNR向上および OPLL回路の改良により，3 Gbaud, 2048 QAM, 
周波数利用効率 15.3 bit/s/Hz の 150 km伝送を実現した[6]．また，同年に 7コアのマル
チコアファイバを用いた 3 Gbaud, 1024 QAM, 周波数利用効率 15.6 bit/s/Hzの 150 km伝
送を実現した[7]．この報告では 2048 QAM よりも高い周波数利用効率が得られている
が，これは多値度を落としたことにより FECのオーバーヘッドが 20 %から 7 %まで低
減できたことに起因している．またインジェクションロッキング技術を用いた，5 Gbaud, 
256 QAM, 周波数利用効率 9.3 bit/s/Hz, 20 Gbaud, 256 QAM, 周波数利用効率 10.9 bit/s/Hz, 
そして 12 Gbaud, 512 QAM, 周波数利用効率 12 bit/s/Hzの伝送を行っている[8-10]．他機
関としては，NEC アメリカが 2011 年に，1024 QAM，周波数利用効率 11.7 bit/s/Hz の
OFDM伝送を実現している[11]．NECアメリカは 2048 QAM伝送[12]も実施しているが，
伝送距離が 3 kmであり他の実験結果に比べて伝送距離が短すぎるため，本表からは除
外している．2012 年には，カールスルーエ工科大学が，3 Gbaud, 256 QAM, 周波数利用
効率 14.4 bit/s/Hzの光伝送および 3 Gbaud, 512 QAM, 周波数利用効率 15 bit/s/Hzの光伝
送を実施している[13]．この実験では，ロールオフを仮想的にゼロとしているため，高
い周波数利用効率を実現している． 
本研究では，これらの報告よりも多値度をさらに拡張した，3 Gbaud, 4096 QAM, 周波
数利用効率 15.8 bit/s/Hzの 160 km伝送実験を実現したので実験結果について述べる[14]． 
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図 4.2.1 多値 QAMコヒーレント光伝送研究動向 
 
 
4.3 ストークス空間における偏波分離技術 
4.3.1 概要 
 ここでは，変調方式に依存しない偏波分離技術であるストークス空間解析による偏波
分離アルゴリズム［15,16］について説明する．この技術は，偏波多重された QAM 信号
がストークス空間においてレンズのような形状に写像され，偏波回転が生じてもこの形
状は崩れないという特徴に着目している．本章では，はじめに偏波多重信号に対する偏
波回転の演算を式的に示し，それから偏波回転した偏波多重信号がストークス空間上に
おいてどのような分布を取るかポアンカレ球とともに図で示す．最後に，偏波分離アル
ゴリズム性能の入力偏波依存性を無くすために実施した特異値分解法の適用について
説明する． 
 
4.3.2 ストークス空間解析法による偏波分離 
 偏波多重信号は送信部において直交する X および Y 偏波それぞれに信号が変調され
る．送信部における変調信号の電界をそれぞれ𝑒𝑥および𝑒𝑦として，受信信号における直
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交する偏波面を H および V とすると，受信信号の電界𝑒𝐻および𝑒𝑉は式(4-1)のように表
せる． 
 
(
𝑒𝐻
𝑒𝑉
) = 𝑀 (
𝑒𝑥
𝑒𝑦
)                                                                 (4 − 1) 
𝑀 = (
𝑎 𝑏
−𝑏∗ 𝑎∗
)                                                         (4 − 2) 
 
ここで，行列𝑀は偏波回転を表すユニタリ行列で Jones 行列と呼ばれる．𝑎と𝑏は複素数
であり，𝑀の行列式は 1 である．行列𝑀の 1 列目 𝐽1 = (𝑎,−𝑏
∗)𝑇 および 2 列目 𝐽2 =
(𝑏, 𝑎∗)𝑇 はそれぞれ Jones ベクトルである．受信信号の偏波を分離するためには，𝑀の
逆行列を算出すれば良い．式(4-3)に逆行列𝑀−1を示す． 
 
𝑀−1 = (
𝑎∗ −𝑏
𝑏∗ 𝑎
)                                                           (4 − 3) 
 
𝑀−1は𝑀の随伴行列である．𝑀−1の Jones ベクトルは，𝑀の Jones ベクトル𝐽1および𝐽2を
入れ替えることで求めることができる．つまり，受信信号の偏波状態を知ることで，そ
の偏波を戻すための行列を得ることができる． 
次に，受信した偏波多重信号のストークス空間上における形状について述べる．受信
信号𝑒𝐻および𝑒𝑉は，以下の式(4-4a), (4-4b)で表せる． 
 
𝑒𝐻 =
1
 √2
𝑎𝐻 𝑒𝑥𝑝(𝑗𝜔𝑡 + 𝑗𝜙𝐻)                                         (4 − 4𝑎) 
𝑒𝑉 =
1
√2
𝑎𝑉 𝑒𝑥𝑝(𝑗𝜔𝑡 + 𝑗𝜙𝑉)                                           (4 − 4b) 
 
ここで， 𝑎𝐻および𝑎𝑉は受信信号のそれぞれの偏波の振幅であり，𝜙𝐻および𝜙𝑉はそれぞ
れの偏波の位相状態，そして𝜔はホモダイン検波信号に残留する角周波数成分を表す．
この偏波多重信号は以下の式を用いてストークスベクトルで表現することができる． 
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𝑆 = (
𝑆0
𝑆1
𝑆2
𝑆3
) =
1
2
(
 
𝑒𝐻𝑒𝐻
∗ + 𝑒𝑉𝑒𝑉
∗
𝑒𝐻𝑒𝐻
∗ − 𝑒𝑉𝑒𝑉
∗
𝑒𝐻
∗ 𝑒𝑉 + 𝑒𝐻𝑒𝑉
∗
−𝑗𝑒𝐻
∗ 𝑒𝑉 + 𝑗𝑒𝐻𝑒𝑉
∗)
 =
1
2
(
 
𝑎𝐻
2 + 𝑎𝑉
2
𝑎𝐻
2 − 𝑎𝑉
2
2𝑎𝐻𝑎𝑉𝑐𝑜𝑠𝛥𝜙
2𝑎𝐻𝑎𝑉𝑠𝑖𝑛𝛥𝜙)
                (4 − 5) 
 
ここで，𝛥𝜙 = 𝜙𝑉 − 𝜙𝐻は H偏波と V偏波の位相差である．𝑆0は両偏波をあわせた合計
の電力を表している．残りの𝑆1, 𝑆2, 𝑆3で構成されるベクトルで偏波の状態を表すことが
できる．図 4.2.2 に偏波多重信号のストークスベクトルを 3 次元空間で描く．図中の球
は，大きさ 1で偏波の状態を表すポアンカレ球である．受信点群はストークス空間上で
レンズのような形状に写像される．ストークスベクトルの算出時には𝜔成分は使用され
ないため，受信信号に周波数オフセットが残留していても形状には影響はない．図
4.2.2(a)は，偏波が分離できている時のストークスベクトルを表している．この受信点群
が張る平面は，偏波分離時には𝑆2, 𝑆3平面状となる．また，この平面を規定する法線ベ
クトルｎ
1
は𝑆1軸方向を向いており，このベクトルが偏波状態を指し示すことになる．
図 4.2.2(b)は偏波回転時のストークスベクトルを表している．法線ベクトルｎ
1
は，𝑆1軸
上からずれた位置を指し示しており，このずれに対応する回転の行列を受信信号に適用
することにより，図 4.2.2(a)の位置にストークスベクトルが戻り，偏波分離をすること
ができる． 
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(a) 
 
(b) 
図 4.2.2 偏波多重信号のストークス空間上の分布  
(a)偏波無回転時，(b)偏波回転時 
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 ここでは，偏波回転量を示す行列𝑀の算出法について述べる．手順としては，3 次元
空間上の点群からそれらが張る平面を算出したのち，その平面を表す法線ベクトルに変
換して，求めた法線ベクトルの各成分に演算を施し偏波回転量を求める．まずは，一般
的によく用いられる最小二乗法による平面の導出法について述べる．受信信号から得ら
れたストークスベクトルを（𝑥, 𝑦, 𝑧）として，法線ベクトル𝑛1 = (𝑎, 𝑏, 𝑐)とする．この差
は以下のように表される． 
 
𝐸 = (𝑎𝑥 + 𝑏𝑦 + 𝑐) − 𝑧           (4 − 6) 
 
最小二乗法ではこの二乗和を最小化する．この和に関して，極値を求めるために a, b, c
について偏微分する． 
 
𝜕𝐸2
𝜕𝑎
= 2𝛴(𝑎𝑥 + 𝑏𝑦 + 𝑐 − 𝑧)𝑥 = 0       (4 − 7a) 
∂E2
∂b
= 2Σ(𝑎𝑥 + 𝑏𝑦 + 𝑐 − 𝑧)𝑦 = 0       (4 − 7b) 
∂E2
∂c
= 2Σ(𝑎𝑥 + 𝑏𝑦 + 𝑐 − 𝑧) = 0          (4 − 7c) 
 
これらの方程式を行列の形式で表すと式（4-8）となる． 
 
[
Σx2 Σ𝑥𝑦 Σ𝑥
Σxy Σ𝑦2 Σ𝑦
Σ𝑥 Σ𝑦 1
] [
𝑎
𝑏
𝑐
] = [
Σ𝑥𝑧
Σ𝑦𝑧
Σ𝑧
]                                    (4 − 8) 
 
上記の式は，𝐴𝑥 = 𝑏という形式で表せるため，クラメルの公式により法線ベクトルの各
成分は以下の式で与えられる．ここで，𝐴𝑖{𝑖 = 1,2,3}は行列Aの第 i 列を式(4-8)の右辺で
置き換えて得られる行列である． 
 
𝑎 =
𝑑𝑒𝑡(𝐴1)
𝑑𝑒𝑡(𝐴)
                                                      (4 − 9a) 
第 4章 
 
92 
 
𝑏 =
𝑑𝑒𝑡(𝐴2)
𝑑𝑒𝑡(𝐴)
                                                   (4 − 9b) 
𝑐 =
𝑑𝑒𝑡(𝐴3)
𝑑𝑒𝑡(𝐴)
                                                    (4 − 9c) 
𝐴1 = [
𝛴𝑥𝑧 𝛴𝑥𝑦 𝛴𝑥
𝛴𝑦𝑧 𝛴𝑦2 𝛴𝑦
𝛴𝑧 𝛴𝑦 1
]                                    (4 − 10a) 
𝐴2 = [
𝛴𝑥2 𝛴𝑥𝑧 𝛴𝑥
𝛴𝑥𝑦 𝛴𝑦𝑧 𝛴𝑦
𝛴𝑥 𝛴𝑧 1
]          (4 − 10b) 
𝐴3 = [
𝛴𝑥2 𝛴𝑥𝑦 𝛴𝑥𝑧
𝛴𝑥𝑦 𝛴𝑦2 𝛴𝑦𝑧
𝛴𝑥 𝛴𝑦 𝛴𝑧
]          (4 − 10c) 
 
以上のような式で法線ベクトル a, b, c の各成分を求めることができる．しかしながら，
この方式では，法線ベクトルの各成分を算出する際に行列式𝑑𝑒𝑡 (𝐴)による除算が行われ
るため，行列𝐴は正則である必要がある．つまり，行列𝐴がランク落ちしているような行
列では行列式が 0となるため，0による除算が発生してしまい，正しい値を得ることが
出来ない．行列𝐴がランク落ちする状態というのは，法線ベクトルのいずれかの成分が
ストークス空間の主軸𝑆1, 𝑆2, 𝑆3のいずれかに重なっている場合である．超多値コヒーレ
ント光伝送においては，固定の伝達関数を補償する周波数領域等化の性能を最大限に発
揮するために，光領域において可能な限り手動または自動で偏波コントロールして，偏
波分離を行っている．このような環境においては，法線ベクトルが𝑆1とほぼ一致するた
め，上記の最小二乗法による偏波分離は数値安定性が悪い． 
 
4.3.3 特異値分解の適用 
 上記の課題を解決するために，正方行列に限らず任意の形の行列を分解できる特異値
分解（Singular value decomposition: SVD）法を用いて法線ベクトルを算出した．図 4.3.1
に特異値分解の概要を示す．ここでは，簡単のため 2次元空間を例としている．𝑀はラ
ンクが r の m 行 n 列の行列であるとする．r は m よりも小さい値でも良い．このとき，
以下の式で与えられるように行列𝑀は分解することができる． 
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𝑀 = 𝑈𝛴𝑉∗             (4 − 11) 
 
ここで，𝑈は m行 m列のユニタリ行列，𝑉∗は n行 n列のユニタリ行列𝑉の随伴行列であ
る．𝛴は特異値を対角成分として持つ行列である．①の状態は偏波が分離出来ている状
態を表しており，それが行列𝑀を適用されることにより②の状態へと変化する．SVDで
はこの行列𝑀について，回転要素を表す 2つのユニタリ行列および円において特異行列
方向の伸縮量を与える特異値に分解する．図中の𝜎1, 𝜎2は円の伸縮方向を規定する特異
ベクトルである．以上を偏波分離に当てはめて考えると，偏波が分離されていて法線ベ
クトルが主軸S1を向いている状態が①であり，偏波が乱されて法線ベクトルが回転して
いる状態が②である．②を①に戻すためには，𝜎2が 12 時の方向を向くように調整すれ
ば良いことがわかる．𝜎2はユニタリ行列𝑈の内，最も大きさが小さい列ベクトル成分で
あり，これがストークス空間における法線ベクトル𝑛1 = (𝑎, 𝑏, 𝑐)となる． 
 
 
 
図 4.3.1 特異値分解 
 
  
②①
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 上記で得られた法線ベクトルを用いて逆行列𝑀−1を算出する．偏波回転を受けた
Jones行列𝑀は，偏波回転角𝜃および偏波間の位相差𝛥𝜙を用いて以下のように表せる． 
 
𝑀 = [
𝑐𝑜𝑠 (𝜃) 𝑠𝑖𝑛 (𝜃)
𝑠𝑖𝑛 (𝜃)𝑒𝑥𝑝 (𝑗𝛥𝜙) −𝑐𝑜𝑠(𝜃) 𝑒𝑥𝑝 (𝑗𝛥𝜙)
]      (4 − 12) 
 
この時，先程算出した法線ベクトルを用いて𝜃および𝜙は以下のように与えられる． 
 
𝜃 =
1
2
𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
√𝑏2 + 𝑐2
𝑎
)            (4 − 13) 
𝛥𝜙 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 (
𝑐
𝑏
)                (4 − 14) 
 
よって(4-13)および(4-14)を(4-12)に代入することにより，逆行列𝑀−1は以下となる． 
 
𝑀−1 = [
𝑐𝑜𝑠(𝜃) 𝑒𝑥𝑝 (
𝑗𝛥𝜙
2
) 𝑠𝑖𝑛(𝜃) 𝑒𝑥𝑝 (−
𝑗𝛥𝜙
2
)
− 𝑠𝑖𝑛(𝜃) 𝑒𝑥𝑝 (
𝑗𝛥𝜙
2
) 𝑐𝑜𝑠(𝜃) 𝑒𝑥𝑝 (−
𝑗𝛥𝜙
2
)
]      (4 − 15) 
 
以上で述べた SVD 法を用いて導出したストークス空間解析による偏波分離機能につい
て計算機シミュレーションを実施した．図 4.3.2 に計算機シミュレーションで確認した
偏波分離前後の偏波多重信号のコンスタレーションを示す．使用した受信サンプル数は
それぞれ 30,000点である．図 4.3.2(a)において変調方式は 4096 QAM であり，偏波回転
量および偏波間の位相差は(𝜃, 𝜙) = (π/3 , π/3)である．算出された法線ベクトルの値は，
（a, b, c）=（0.508, 0.430, 0.747）でり，法線ベクトルから求められた偏波回転量および
偏波間位相差は，(𝜃, 𝜙) = (−0.519, 1.047)である．この偏波回転量𝜃は，負荷量（π/
3 =1.047）と異なる値に見えるが，acos(−0.519) = 2.12 [rad] ≈
2
3
𝜋であり，元の偏波と
直交する偏波に回転しているだけであり偏波分離はできていることがわかる．図
4.3.2(b)には 16 QAM における計算機シミュレーションの結果であり，偏波回転量およ
び偏波間の位相差は(𝜃, 𝜙) = (π/5, π/7)である．こちらも算出された法線ベクトルの値
は，（a, b, c） =（0.324,−0.861,−0.393）でり，法線ベクトルから求められた偏波回転
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量および偏波間位相差は，(𝜃, 𝜙) = (0.620, 0.427)であり，負荷量(0.628, 0.449)に十分近
い値が推定できており，偏波分離が成功している． 
 
 
 
(a) 
 
(b) 
図 4.3.2 計算機シミュレーションによる偏波分離処理 
(a) 4096 QAM(𝜃 =
π
3
, 𝜙 =
pi
3
), (b) 16 QAM(𝜃 =
π
5
, 𝜙 =
π
7
) 
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最後に，以上で述べてきた偏波分離アルゴリズムの処理フローを図 4.3.3に示す． 
 
 
 
図 4.3.3 ストークス空間解析による偏波分離処理フロー 
  
受信信号からストークスベクトル算出
ストークスベクトルにSVD適用
ユニタリ行列Uの内最も大きさが小さいベクトルを
抽出し，ベクトルの各成分をa,b,cとする
偏波回転成分算出
逆行列算出
偏波分離
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4.4 4096 QAMコヒーレント光伝送を実現するための偏波分離精度に関する考察 
 本節では，前節で述べたストークス空間解析による偏波分離技術について，4096 QAM
信号への適用に必要となる分離精度および解析に使用するサンプル数依存性について
調べた結果を示す． 
 図 4.4.1は、偏波多重 4096 QAM 信号の BER特性に対する偏波データ間のクロストー
ク（XT）依存性を示している．この結果は，計算機シミュレーションで取得した．生成
した 4096 QAM信号に偏波回転を少しずつ与えて，その時のクロストーク量と，BERの
関係をプロットしている．FECリミットは，20 %のオーバーヘッドを仮定して，2×10-2
としている．この結果は，4096 QAM 信号のエラーフリー動作を達成するためには、XT
を-37 dB未満に抑える必要があることを示している。 
 
 
 
図 4.4.1 偏波間のクロストーク量と BERの関係 
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次に、偏波多重 4096 QAM 信号のストークス空間解析による偏波分離性能の使用サン
プル数依存性を評価する。図 4.4.2 は、偏波分離に使用されたシンボルの数を関数とし
た時の偏波分離後の XT 値を示す。5000 サンプルのデータを用いることで，XT を-37 
dB 以下に抑制することができ、ストークス空間解析による偏波分離法が 4096 QAM 伝
送に適用可能であることを示している。 
 
 
 
図 4.4.2 偏波分離アルゴリズム使用サンプル数と偏波間のクロストーク量の関係 
 
 
また，エラーフリーを実現するために偏波分離アルゴリズムに必要となるサンプル数を
256 QAM, 1024 QAM に関しても同様に調査した．図 4.4.3に，ストークス空間解析によ
る偏波分離に必要となる平均化サンプル数の QAM 多値度依存性を示す．256 QAM，512 
QAM, 1024 QAM, 2048 QAM 信号に対しては，それぞれ XT を約-25 dB, --28 dB, -31 dB, 
そして-34 dB 以下まで抑制する必要があった．また，図 4.4.2 より，上記の XT を実現
するために必要となる平均化サンプル数は，それぞれ 500，2500 サンプルであった．多
値度が増大するに従い，隣接シンボル間のユークリッド距離が狭まるため許容できる
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XT が低減する．そのためより多くの平均サンプル数が必要となっている．これらの結
果より，ストークス空間解析における偏波分離は方式としては変調方式に依存しないが，
高い多値度の変調方式の偏波分離を行う時は，より多くのサンプルが平均化のために必
要であるということがわかった． 
 
 
 
図 4.4.3 ストークス空間解析による偏波分離に必要となるサンプル数の 
変調方式依存性 
 
 
4.5 3 Gbaud, 4096 QAM コヒーレント光伝送実験系 
 図 4.5.1は、偏波多重 3 Gbaud，4096 QAM（72 Gbit/s）コヒーレント光伝送に使用し
た実験系を示している．この実験系においては、送信した X および Y 偏波のデータを
受信器の固定のレーンに結合するために，自動偏光コントローラ（Polarization controller: 
PC）を使用した。しかし、PCを用いた自動偏波分離の精度は 4096 QAM 伝送には不十
分であるため、DSPのストークスベクトル解析に基づくソフトウェアの偏波分離を追加
で実施した． 
送信部において，光源としては 4 kHz の線幅を有する CW の C2H2周波数安定化ファ
イバレーザを使用した。信号は IQ 変調器と疑似偏波多重回路に接続され、そこで偏波
多重 4096 QAM信号が生成される。レーザ出力の一部は IQ変調器の前で分割し，キャ
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リア周波数に対して 2 GHzの周波数のダウンシフトを与えた．この信号は、受信器にお
ける偏波分離のための第 2 のトーン信号として使用した。第 2 のトーン信号の偏波は、
直交する 2つの QAM 信号の偏波軸のうちの 1つ（例えば、この場合 Y軸）と同じであ
る．第 2のトーンのパワーは、QAM 信号よりも 14 dB低く設定した。伝送路は、損失
と Aeffがそれぞれ 0.18 dB/kmと 153 μm2である Ultra-large effective-area（ULA）ファイ
バを用いた 4×40 km スパンから構成されている。すべてのスパン損失はラマン増幅器
によって補償され、8.8 dBの利得が得られた。各スパンに投入された電力は、OSNRを
最大にし、非線形障害を最小限に抑えるために-5 dBm に設定された．伝送路の損失を
すべてラマン増幅でまかなうことにより，伝送後も依然として 41 dB の高い OSNR が
得られた。 
受信器では、送信された QAM データおよびトーン信号が LOと干渉し、偏波ダイバ
ーシティ 90o光ハイブリッドおよび 4つのバランス型フォトダイオード（Balanced photo 
diode: B-PD）によって検出された。LOとしては送信部と同様に周波数可変のファイバ
レーザを用いており，その位相は QAM 信号に隣接したパイロットトーンに OPLLを介
してロックされている。検出された QAM データは、40 Gsample/s で A/D変換され、オ
フライン DSP（Digital signal processor）により復調された．DSPでは、QAM データをス
トークスベクトル法で偏波分波した。次に、伝送中に発生した非線形位相回転および波
形歪みを補償するために、それぞれデジタル逆伝搬（digital back-propagation：DBP）お
よび FDEを使用した。最後に、信号クロックを回復した後、補償された QAM 信号を、
ベクトル信号解析（Vector signal analyzer: VSA）ソフトウェアを用いてバイナリデータ
に復号して BERを測定した． 
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図 4.5.1 3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM 実験系 
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4.6 伝送実験結果 
 本節では，4096 QAM信号の伝送実験結果について述べる．図 4.6.1に，160 km伝送
後における BERの送信電力依存性を示す．送信電力は-9 dBmから-1 dBmまで取得して
おり，最も良い BERが得られたのは前節で述べたように-5 dBmであった． 
 
 
 
図 4.6.1 160 km伝送後の 4096 QAM 信号 BER特性の送信電力依存性 
 
 
図 4.6.2(a), (b)にそれぞれ back-to-back時および送信電力-5 dBm時における 160 km伝送
後の光スペクトルを示す．OSNR はそれぞれ back-to-back 時に 51 dB，伝送後において
41 dBであった． 
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図 4.6.2 (a)Back-to-back，(b)160 km伝送後の光スペクトル 
 
 
図 4.6.3に 4096 QAM信号 BER特性の伝送距離依存性を示す．伝送距離は，40 kmから
160 kmまで 40 km間隔である．160 km伝送において 20 % FECの閾値をかろうじて達
成していることがわかる． 
 
 
 
図 4.6.3 4096 QAM信号 BER特性の伝送距離依存性 
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図 4.6.4に，偏波分離アルゴリズムにそれぞれ 500, 2500, 5000サンプル使用した時の 160 
km 伝送後の 4096 QAM 信号のコンスタレーションおよび BER を示す．FEC の閾値は
2×10-2である．平均化サンプル数が 500, 2500 の時は，BERがそれぞれ 7.4×10-2, 6.9×10-
2であり，FEC閾値を上回っている．一方，平均化サンプル数を 5000 まで増大させると
その BERは 1.5×10-2となり，エラーフリーのための特性を満たす．これは，5.3節で示
した計算機シミュレーションによる数値解析と一致する関係となった． 
 
 
 
図 4.6.4 偏波分離アルゴリズムにそれぞれ 500, 2500, 5000 サンプル使用時の 
160 km伝送後の 4096 QAM 信号のコンスタレーションおよび BER 
 
 
図 4.6.5に，3 Gbaud, 4096 QAM 信号の 160 km伝送時の BER特性を示す．図に示すよ
うに 20 %オーバーヘッドの FEC 閾値を達成することが出来ている．Back-to-back から
のパワーペナルティは 2.8 dBである．この時の周波数利用効率は以下に示すように 15.8 
bit/s/Hzであった． 
 
𝑆𝐸 =
3e9(𝐵𝑎𝑢𝑑 𝑟𝑎𝑡𝑒) × 2(𝑝𝑜𝑙 − 𝑚𝑢𝑥) × 12(𝑏𝑖𝑡/𝑠𝑦𝑚𝑏𝑜𝑙)
(3.6e9(𝐵𝑎𝑛𝑑𝑤𝑖𝑑𝑡ℎ) + 0.2𝑒9(𝐺𝑢𝑎𝑟𝑑 𝑏𝑎𝑛𝑑 𝑓𝑜𝑟 𝑡𝑜𝑛𝑒)) × 1.2(𝐹𝐸𝐶 𝑂𝐻)
 
 = 15.8 bit/s/Hz  
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図 4.6.5 4096 QAM信号の 160 km伝送後における BER特性 
 
 
4.7 QAMコヒーレント光伝送の更なる多値の増大に向けた課題 
本節では，今回行なった 4096 QAM 信号伝送からさらに多値度を増大させた 8192 
QAM 伝送を実現するための課題について Back-to-back および伝送時の観点から検討す
る． 
図 4.7.1に，3 Gbaud, 4096 QAM 伝送実験で得た BER特性と理論値の OSNR依存性を
示す．Back-to-backの BER特性を見ると，OSNRが 40 dBまでは改善しているが，42 dB
以降ではほとんど BER に変化はない．Back-to-back の OSNR は 51 dB が得られている
ため，OSNR は十分足りている．そのような状況において，Back-to-back における最小
BERが 3×10-3程度で頭打ちになっているのは，電気領域の SNRが不足していること，
および補償しきれない波形歪みが残留していることが原因として考えられる． 
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図 4.7.1 3 Gbaud, 4096 QAM 信号の BER特性および理論特性 
 
 
電気領域の SNR に関しては，主に送信部の DAC，受信部の ADC における量子化雑音
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において，約 9 bit である[17]．また，今回実験で使用した ADCの ENOBは 7.2 bit であ
る[6]．ENOBと SNRの関係は以下の式で表される． 
 
SNR = 6.02 × ENOB+ 1.76                                              (4 − 16) 
 
この式に当てはめると，DAC で決まる SNR は 55.9 dB であり，ADC で決まる SNR は
45.1 dBである．これを OSNRに換算すると，3 Gbaud 時には，それぞれ 49.7 dB, 38.9 dB
であり，これらを合計した送受信部の ENOBで決まる OSNRは 38.6 dBである．この時
の BERの理論値は 4.7×10-7である．そのため，Back-to-backにおいて，BERが頭打ちし
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ては高分解能な FDE において補償を実施しているため，劣化要因としては補償しきれ
ない非線形な歪が影響していると考えられる．Back-to-back における非線形な歪の要因
としては，送信部では AWGと変調器の間に配置されているドライバアンプがあり，受
信部ではバランス型 PDと ADCの間に配置されている TIA（Trans impedance amplifier）
がある．これらについての補償は，例えば，ルックアップテーブル方式[18,19]や Volterra
フィルタ[20-22]などを用いることで実現できる．8192 QAM においては，4096 QAM よ
りもさらに約 2.5 dB 高い SNR が必要となり，SNR38.6 dB の時の BER は約 6.9×10-5で
ある．これも FECリミットの BERよりも低い値であるため，8192 QAMの Back-to-back
においては，SNR の改善よりも送受信部の電気デバイスの非線形性の補償が重要とな
る． 
 伝送時の信号特性の劣化要因としては，OSNRの不足および伝送中に生じる波形歪が
あげられる．はじめに，OSNRについて考察する．図 4.7.2にあるように 160 km伝送後
の OSNRは 41 dBであり，これに ADCで生じる雑音を負荷すると，受信の最大 OSNR
は 36.8 dBとなる．これも，4096 QAM 伝送においては，FECリミットの OSNRを達成
するのに十分な OSNR である．一方，光ファイバ中で生じる波形歪として，PMD およ
び CDに関しては，3 Gbaud であること，伝送距離が 160 km程度であること，光ファイ
バが温度変化や揺れの無い実験室に配置されていることから，大きな劣化要因にはなら
ないと考えている．その他の歪として，一般的に伝送性能を制限する効果として非線形
光学効果が挙げられる．非線形光学効果のデジタル信号処理による補償としては，我々
の知る限り，逆伝搬法以上に良い方法が提案されておらず，3.2.3 節で述べたようにす
でに中沢研究室では導入済みであるため，さらなる改善が難しい．直接的な改善法では
ないが，例えば，OSNR および電気領域の SNR をさらに改善して，送信電力を非線形
光学効果が無視できるような領域まで低減することができれば，伝送特性を向上できる
可能性がある．光ファイバ伝送路自体を変更する方法としては，今回使用した ULA よ
りもさらに有効コア断面積が大きい光ファイバを使用することで特性が改善する可能
性がある．通常のシングルモードファイバでは，これ以上有効コア断面積を拡大するの
は難しいため，準シングルモード(Quasi single mode)伝送が候補としてあげられる[23,24]．
これは光ファイバ伝送路のスパン前半をフューモードファイバとして後半をシングル
モードファイバとする技術である．これにより非線形光学効果が大きく発生するスパン
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前半はシングルモードファイバでは実現できない大きな有効コア断面積で伝送を行い，
スパン後半のシングルモードファイバにより高次のモードはカットされるため，中継器
は通常の EDFAを使用することができる． 
さらに，光ファイバ中で生じる歪として，伝送路の構造から来る音波の影響による劣
化が挙げられる。光ファイバの音響波の振動には横波振動、すなわち光ファイバ断面内
での屈折率分布に変調を加える振動が存在する。これによる散乱は導波音響波型ブリル
アン散乱(Guided Acoustic Wave Brillouin Scattering: GAWBS)と呼ばれている。GAWBSは
前方散乱で、進行する光波に対して位相や偏波の変動を引き起こす。GAWBSには、図
4.7.2(a)に示すような音響波の振動が光ファイバ断面で半径方向に放射状に広がる モー
ドによるものと、図 4.7.2(b)に示すような半径方向と角度方向の両方の成分を持つ モー
ドによるものとがある。ここで、モード名につけられている添え字は、左から順に振動
モードの角度方向依存性、半径方向の節の数に対応している。前者の モードは光ファ
イバ中を伝播する光に位相変調を誘発するのに対し、後者の モードは光の位相と偏波
の両方を変調するといった特徴を有する。 
 
 
 
図 4.7.2 GAWBSの振動モード（m=1） 
  
x
y
x
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第 4章 
 
109 
 
図 4.7.3に GAWBS 雑音の測定系を示す．発振周波数𝑓𝑐の CW 項を 160 km 伝送させて，
発振周波数𝑓𝐿𝑂の LO と干渉させてヘテロダイン検波を行なった．検波された CW 光の
搬送波周波数は𝑓𝐼𝐹 = 𝑓𝑐 − 𝑓𝐿𝑂である． 
 
 
 
図 4.7.3 GAWBS雑音測定系 
 
 
図 4.7.4に検波された GAWBS雑音の電気スペクトルを示す．また，表 5.6.1 に観測され
た GAWBS雑音が発生した周波数と文献［25］で示された GAWBSの周波数の比較を行
っている． 
 
 
 
図 4.7.4 GAWBS雑音スペクトル 
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表 4.7.1 実測した共振周波数と文献値との比較 
 
 
 
表 4.7.1 より文献[23]で示された GAWBS の周波数と実測した値が約 10 MHz の精度で
一致した．図 4.7.4より，160 km伝送後の GAWBS の電力は CW に比べて 50~60 dB低
い領域であるため，64 QAM や 128 QAM などの比較的多値度の低い変調方式では問題
とならない．しかしながら，4096 QAM や 8192 QAM など非常に高い多値度の QAM 信
号を用いた光伝送においては，この GAWBSを補償することによって，伝送特性の改善
が期待できる． 
 最後に図 4.7.5 に 8192 QAM のコンスタレーションマップおよび図 4.7.6 に近似 BER
特性を示す．8192 QAMのコンスタレーションは正方形型ではないが，グレイコードで
あると仮定して BER特性を算出した．近似式は以下である． 
 
BER8192 ≈
3.95
13
𝑄(√
26
5290
∗
𝐸𝑏
𝑁𝑜
) 
 
ここで，𝑄(∙)は Q関数である．8192 QAM では本来は OSNRが低い領域で 2bitエラーを
共振周波数[MHz]
文献[22] 実測値
29.67 32.6
79.57 80.5
127.2 126
135.1 132
173.4 180
220 228
267.3 275
313.6 323
360.4 371
407.2 419
453.6 467
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発生するため，そのような領域では BERは誤差を含むことに注意が必要である． 
 
 
図 4.7.5 8192 QAM のコンスタレーション 
 
 
 
図 4.7.6 各 QAM における BER特性 
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4.8 結言 
 本章では，3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM 信号の 160 km全ラマン伝送結果について述
べた．はじめに，多値 QAM コヒレーンと光伝送の報告例について触れ，本研究で実現
する 4096 QAM伝送は光通信において最も高い多値度であり，その周波数利用効率 15.8 
bit/s/Hz は，世界最大であることを示した．次に，ストークス空間解析における偏波分
離法について，その基礎となるアルゴリズムから今回分離精度を改善するために適用し
た特異値分解法について述べた．それから偏波分離精度に関する考察を行い，アルゴリ
ズムとしては変調方式に依存しないが，使用するサンプル数が変調方式に依存して増え
ることを明らかにし，4096 QAM 伝送では 5000 サンプルの平均化が必要であることを
示した．この偏波分離法を用いて実施した実験系および実験結果の説明を行い，160 km
伝送後に，1.5×10-2を達成して 20 %オーバーヘッドの FEC リミット 2×10-2を下回った
ことを示した．最後に，さらに多値度を増大した 8192 QAM 信号伝送に向けた課題につ
いて議論した． 
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第 5章 3 Gbaud, Probabilistically shaped 4096 QAM コヒーレント 
光伝送実験 
5.1 緒言 
本章では，コンスタレーション上のシンボル点の確率分布を整形することにより，従
来の一様分布（Uniformly shaped: US）の QAM 変調方式よりも SNR 耐力を向上する
Probabilistic shaping（PS）技術について，これを 1024 QAM相当の情報量に適用した際
の改善効果を計算機シミュレーションおよび実験において明らかにした．はじめに，PS
技術を用いた光伝送実験の研究動向についてまとめる．次に PS 方式の理論的背景とし
て電力制約下のエントロピー最大化について述べる．そして，PS 信号を生成するため
に必要となる Distribution matcher(DM)の働きについて述べ，代表的な DM である
Constant composition distribution matcher（CCDM）について説明する．また，SD-FECを
仮定した現代的な光通信で信号特性の評価指標として用いられる Generalized mutual 
information（GMI）についてその導出法をまとめる．その後，確率分布したコンスタレ
ーションを作成する Probabilistic amplitude shaping (PAS)システムについて説明する．続
いて，計算機シミュレーションで実施した PS-4096 QAM 信号と一様分布の 1024 QAM
信号の SNR耐力の比較結果を示す．最後に，今回実験により実施した 3 Gbaud, PS-4096 
QAM 信号の 160 km 全ラマン増幅によるコヒーレント光伝送実験系の説明，およびそ
の伝送実験結果を示す． 
 
5.2 Probabilistically shaped コンスタレーションを用いた光伝送実験の研究動向 
 図 5.2.1 に PS 変調方式を用いた光伝送実験報告を示す．横軸は送信信号の見た目の
コンスタレーションのサイズであり，縦軸は周波数利用効率である．本技術を用いた実
験の発表は，Nokia Bell Labs から積極的になされている［1-5］．文献[1]においては，ル
ックアップテーブルを使用することで PSの符号化を簡易化した Cut and paste 技術[6]を
用いた PS-256 QAM により，伝送距離に応じて周波数利用効率を変化させ，500 km で
は 14.1 bit/s/Hzを，そして 4000 kmでは 8.9 bit/s/Hzを達成している．また，PS-16 QAM
および PS-64 QAM を用いた伝送容量 1 Tbit/sのフィールド実験を行なっている［2］．伝
送路はドイツテレコムの R&Dテストベッドである．さらに長距離のフィールド実験と
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しては，PS-64 QAM を実用的なパラメータで用いることで周波数利用効率 7.46 bit/s/Hz
および 5.68 bit/s/Hzで，それぞれ 5,523 kmおよび 11,046 kmの大西洋横断伝送を実施し
ている[3]．文献[4]は，C+Lバンドの WDM 信号の変調方式として PS-64 QAM を採用し
て，周波数利用効率 7.3 bit/s/Hz, 伝送距離 6,600 km を達成している．PS 変調方式に加
えて，コンスタレーションの配置を変更する Geometrical shaping（GS）を適用した PS-
64 circular QAM による伝送により，54.2 Gbaudにおいて通常の 64 QAMよりも 1 dBの
特性改善が得られている[5]．他機関としては，デンマーク工科大学（Technical University 
of Denmark: DTU）による実験報告も多い［7,8］．DTUは PSの方式として，コンスタレ
ーション上の振幅の確率質量変数（Probabilistic mass function: PMF）を，分子が 1で分
母が 2 のべき乗である値に絞った Dyadic approximation を採用している．このような制
約を課しているため，自由に PMFを設定できる場合に比べて情報量の損失が発生する．
そのため，基となるコンスタレーションのサイズを比較的大きくすることで，情報量の
損失を抑えている．見た目のコンスタレーションとしては PS-256 QAM および PS-1024 
QAM を用いており，周波数利用効率 4.7 bit/s/Hzを達成している．コンスタレーション
のサイズに比べて周波数利用効率が低いが，これは変調速度 10 Gbaud に対して WDM
グリッド間隔が 25 GHzと広いためである．TE subsea communication により，PSと GS
に加えて多次元変調（Multi-dimensional modulation）を組み合わせた 4D-PS-9/12-56 APSK
変調方式を用いた周波数利用効率 7.3 bit/s/Hz の 7600 km 伝送および， 4D-PS-7/12-40 
APSK を使用した周波数利用効率 5.29 bit/s/Hz の 17,107 km 伝送実験が報告されている
［9,10］．確率が低い振幅点を打つコンスタレーションを強制的にゼロにする Truncated 
probabilistically constellation shaping (TPCS) 64 QAM を用いた超長距離伝送が Alcatel 
Submarine Networksによって行われており，周波数利用効率は 5.6および 5.9 bit/s/Hzで，
伝送距離はそれぞれ 13,419 kmおよび 10,285 kmである［11,12］．1024 QAM をベースと
したコンスタレーションとして，変調速度 66 Gbaud で周波数利用効率 9.35 bit/s/Hz を
達成する実験が Infineraより報告されている[13]． 
 本研究では，1024 QAM 相当の周波数利用効率を達成するために，ベースとなるコン
スタレーションサイズとして 4096 QAM を用いた PS-4096 QAM 光伝送について取り組
んだ．7 % FECを仮定した時の周波数利用効率は 15.3 bit/s/Hzであり，これまで報告さ
れた中で最も高い値を達成している．以降では，PS-4096 QAM 伝送について，計算機シ
第 5章 
 
118 
 
ミュレーションおよび実験において 1024 QAM との伝送特性を比較した結果を示す． 
 
 
図 5.2.1 Probabilistic shapingを用いた伝送実験報告 
 
 
5.3 Probabilistic shaping による符号化 
5.3.1 概要 
近年，コンスタレーション上の各シンボルの確率分布を変えることにより，シャノン
リミットに迫る伝送特性を実現する Probabilistic shaping技術に注目が集まっている[14-
19]．この背景には，デジタル信号処理および FEC 技術の進展により，16 QAM 以下の
変調方式で，100 Gbaud級の変調速度であれば，理論値と実験値との差は FEC閾値にお
いて 2 dB程度しか残っていないことが挙げられる[20]．つまり，さらに伝送特性を改善
するためには，残り 2 dB を埋められるように波形歪性能を改善するか，より良い理論
値を提供する変調方式を使用するかしか無い．前者は電気および光デバイスの非線形特
性の補償や光ファイバ中の非線形光学効果の補償など原因が多岐に渡っているため非
常に難しい．そのため，後者のアプローチに対する注目が集まっている．Probabilistic 
shapingは，通常の QAM と同じ伝送容量を送る条件で，軟判定 FEC（SD-FEC）の利用
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を仮定すると，最大で 1.53 dB の SNR 利得を得ることができる[21]．また，Geometric 
shaping[22-25]やHybrid変調[26-28]等と異なりコンスタレーションの形状が通常のQAM
と同じであるため，これまでと同じ復調アルゴリズムが使用できるという利点もある．
本節では，はじめに Probabilistic shaping により SNR 耐力が改善される理由として，電
力制約下におけるエントロピーの最大化について述べ，次に Probabilistic shapingを適用
した QAM 変調方式について説明する．それから，確率分布を整形した変調信号を生成
するために使用される Distribution matcher および De-matcher について述べる．また，
SD-FECを仮定した伝送で近年用いられる達成可能な情報レート（Achievable information 
rate：AIRまたは Generalized mutual information: GMI）について記載する．最後に，計算
機シミュレーションで行なった通常の一様分布の QAM との特性比較を AWGN 環境に
ついて実施した結果について述べる． 
 
5.3.2 電力制約下におけるエントロピーの最大化 
本節では，はじめに，エントロピー（情報量）の概念について簡単に説明する．エン
トロピーとは，ある事象が生じた時にもたらされる情報量または影響度として考えるこ
とができる．例えば，90％の確率で雨が降るという天気予報がある時に，実際に雨が振
った場合の情報量，つまり影響度は低い．なぜならば，その結果は高確率で想定されて
いたためである．この情報量というのは，発生する確率が高ければ低く，発生する確率
が低ければ高くなる．ここで，例として𝑃(𝑋)の確率で事象𝐴が発生し，(1 − 𝑃(𝑋))の確
率で事象Bが発生する時，そのエントロピーは式(5-1)のように表せる．ここで，情報の
単位としては，2進数のビットが用いられることが多いため，以下のように表すことが
できる． 
 
𝐻(𝑋) = −∫𝑃(𝑋) log2 𝑃(𝑋)𝑑𝑋                                               (5 − 1) 
 
ここで，𝐻(𝑋)は事象𝑋 ∈ {𝐴, 𝐵}発生時のエントロピーであり，𝑃(𝑋)は事象𝑋の確率密度
関数である．これは事象 A と B のエントロピーの期待値である．図 5.3.1 に示すよう
第 5章 
 
120 
 
に，𝑃(𝑋) =
1
2
の時に最大になる．つまり，事象が同様に確からしい確率で発生する時に
事象𝑋のエントロピーは最大となる． 
 
 
 
図 5.3.1 事象 X の確率とエントロピー 
 
 
ここで，平均電力一定という制約の下におけるエントロピーの最大化を考える[29]．は
じめに，ある事象が発生した時に示される数値を信号𝑋とする．その事象の確率密度関
数を𝑃(𝑋)とすると，全信号が生起する確率の和は 1であるため， 
 
∫𝑃(𝑋)𝑑𝑋 = 1                                                          (5 − 2) 
 
と表せる．信号𝑋のエネルギーは𝑋2であるため，平均エネルギーは以下となる． 
 
∫𝑥2𝑃(𝑋)𝑑𝑋 = 𝜎2                                                      (5 − 3) 
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ここで，σは信号𝑋の標準偏差である．このような条件が与えられた時にエントロピーが
最大になるような信号𝑋の分布を求める．ここで，ラグランジュの未定乗数法により，
定数を𝜆, 𝜇とすると以下の式で表せる． 
 
𝐹 = 𝐻 − 𝜆∫𝑃(𝑋)𝑑𝑋 − 𝜇∫𝑥2𝑃(𝑋)𝑑𝑋                             (5 − 4) 
 
ここで，𝐹はラグランジュ関数である．最大値を得るため，𝐹の変分𝛿𝐹を算出する． 
 
𝛿𝐹 = −∫{𝑙𝑜𝑔𝑃(𝑋) + 1 + 𝜆 + 𝜇𝑥2}𝛿𝑃(𝑋)𝑑𝑋                        (5 − 5) 
 
よって，エントロピーを最大にする信号𝑋の分布は式(5-5)から求められる． 
 
𝑙𝑜𝑔𝑃(𝑋) + 1 + 𝜆 + 𝜇𝑥2 = 0                                          (5 − 6) 
 
式(5-6)より，以下の式が求められる． 
 
𝑃(𝑋) = 𝑒−(1+𝜆)𝑒−𝜇𝑥
2
                                               (5 − 7) 
 
これを，式(5-2)および式(5-3)に代入して𝜆と𝜇を求めると 
 
𝑃(𝑋) =
1
√2𝜋𝜎2
exp(−
𝑋2
2𝜎2
)                                       (5 − 8) 
 
となる．このときの事象𝑋の分布は，分散が𝜎2の正規分布である．また，このときのエ
ントロピーは以下で与えられる． 
 
𝐻 = log(√2𝜋𝑒𝜎)                                               (5 − 9) 
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よって，平均エネルギーが制限されている時にエントロピーを最大とする分布は，正規
分布である． 
 上記は，1 次元信号についての記述であったが，n 次元信号の場合も同様に拡張でき
る．n次元信号𝒙のエネルギーを内積 
 
𝒙 ⋅ 𝒙 = 𝛴𝑥𝑖
2                                                             (5 − 10) 
 
とすると，その平均値は 
 
∫𝒙 ⋅ 𝒙𝑝(𝒙)𝑑𝒙 = 𝑃                                                    (5 − 11) 
 
となる．1次元あたりの平均エネルギーを 
 
σ2 =
𝑃
𝑛
                                                                (5 − 12) 
 
とおく．すると，エントロピーが最大になるのは，𝑥𝑖が独立で以下のように正規分布に
従うときである． 
 
𝑝(𝒙) =
1
(√2π𝜎)
𝑛 𝑒
−
𝒙⋅𝒙
2𝜎2                                                    (5 − 13) 
 
このときのエントロピーは 
 
𝐻 = 𝑛𝑙𝑜𝑔√2𝜋𝑒𝜎 = 𝑛𝑙𝑜𝑔√2𝜋𝑒
𝑃
𝑛
                                     (5 − 14) 
 
となる． 
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5.3.3 Probabilistic shaping を適用した QAM変調方式 
 前節で述べたように信号𝑋の確率が正規分布となった時に最もエネルギー効率が良
くなるため，振幅の発生確率を正規分布とする Probabilistic shaping（PS）技術が提案さ
れている[19]．図 5.3.2(a), (b)に，通常の 64 QAMおよび PS 64 QAM コンスタレーショ
ンおよびその 3 次元確率分布を示す．図 5.3.2(a)に示す通常の QAM コンスタレーショ
ンにおいては，すべての点に一様の確率で信号がプロットされる．前節で述べたように
ランダムにプロットされる時に，エントロピーが最大になる．64 QAM においては，こ
のときのエントロピーは 6 bit/QAM symbol である．ここから，振幅値の確率を正規分布
となるように整形したものが，図 5.3.2(b)に示す PS-64 QAM となる．コンスタレーショ
ンを見ると，外側の振幅値のシンボル点が少ない．これは，振幅値を打つ確率を 正規
分布としているためである．外側の点はその一点を表すために必要となるエネルギーが
大きいため，使用頻度が下げることで電力的に効率のよい変調が出来ている．反対に，
エネルギー的に効率の良いコンスタレーションの内側の点が多くなる．このようにコン
スタレーション上の確率分布を整形すると，送信する信号のランダム性が下がるため，
エントロピーは低下する．図 5.3.2(b)のエントロピーは 4 bit/QAM symbol であり，16 
QAM 相当である．そのため，エントロピー4 bit/QAM symbol の PS-64 QAM の性能を比
較するべきは 16 QAM であり，元となるコンスタレーションのサイズと実際の情報量
には関係性がない．そのため，[13]に示すように元となるコンスタレーションのサイズ
は 1024 QAM であるが，実現した周波数利用効率が 9.35 bit/s/Hz程度であり，実質的に
は 32 QAM 程度であることもある．実際に送っている情報量に対して，元のコンスタレ
ーションサイズが大きすぎると，振幅の大きな点にはほとんどプロットがされない．そ
のため，必要以上に元のコンスタレーションサイズを大きくする必要はなく，例えば2M
のコンスタレーション相当の情報量を送る場合は，2M+1または2(M+2)程度のコンスタレ
ーションサイズを元に Probabilistic shapingを適用すべきである． 
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(a) 
 
(b) 
図 5.3.2 コンスタレーションおよび 3次元確率分布 
(a)一様分布 64 QAM，(b)Probabilistically shaped 64 QAM 
 
 
図5.3.3にPS-64 QAMおよび一様分布の64 QAMのGeneralized mutual information（GMI）
の SNR依存性を示す．GMIは，その信号群が持っている情報量を表しており，詳細は
5.3.5節において説明する．PS-64 QAM のエントロピーとしては，4, 4.5, 5, 5.5 bit/QAM 
symbol であり，一様分布の場合，そのエントロピーは 6 bit/QAM symbol である．黒の
実線はシャノンの通信容量を表している．一様分布のコンスタレーションにおいては
GMIの最大値は最も大きいが，低い SNR領域において通信容量から約 1.5 dB乖離があ
る．一方，PS-64 QAM においては，エントロピーの最大値は一様分布の 64 QAM より
も低いが，低い OSNR領域においては，一様分布の 64 QAM よりも高い GMIを実現す
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ることが出来ている．そのため，FECの使用を前提とする近年の光通信においては，PS-
64 QAM の方が良い特性を実現できる． 
 
 
 
図 5.3.3 エントロピーを 4, 4.5, 5, 5.5 とした時の PS-64 QAM および 
一様分布の 64 QAM使用時の GMIの SNR依存性 
 
 
5.3.4 Distribution matcher/dematcher 
 この節では，前節で述べた PSコンスタレーションを生成する Distribution matcher（DM）
および元の系列に戻す Distribution dematcher（inv-DM）の構成例について述べる．図
5.3.4(a)に PSコンスタレーション生成時の送信部のブロック構成を示す．無記憶バイナ
リ情報源から出力された長さ mのランダムな 0／1系列を DM へ入力する．DM からの
出力は長さ n の系列であり，任意のエントロピーを与える確率分布がここで与えられ
る．mと nの関係はエントロピーによって決まる値であり，入力の系列のパタンには依
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存せず固定である．その後，出力された系列は FEC 符号化されて，シンボルマッピン
グおよび送信側の信号処理後，DAC から出力される．図 5.3.4(b)に受信部における PS
コンスタレーションから元のランダム系列へ変換するブロック構成を示す．受信したシ
ンボル群は FEC復号された後に，inv-DM において，長さ nの系列から長さ mの元のラ
ンダム系列へ変換する．以上述べたように，DMの処理は，送信部においては FEC符号
化の前に実施され，受信部においては FEC 復号後に処理される．FEC 復号後はビット
誤りが 10-15 であることが求められているため，誤りは非常に少ない．仮に誤りが発生
した場合，DM における変換フレーム内の誤り率は 1/2となり，Post FEC BERよりも誤
り率は上昇する．そのため，Post inv-DM BERの方が，Post FEC BERよりも悪くなるが，
FECリミットに達する OSNRにマージンをもたせることで対応することができる． 
 
 
 
(a) 
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情報源
n
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FEC
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振幅
頻
度
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(b) 
図 5.3.4 Distribution matcherおよび Distribution dematcherの送信部ならびに受信部にお
けるブロック図 
 
 
DM としては，固定長入力固定長出力で，変換フレーム中のシンボルの構成が固定で
ある CCDM（Constant composition distribution matcher）がよく用いられる[30]．前節で述
べたように，コンスタレーションの分布を正規分布とすることで情報量を最大化できる
ことは情報理論の世界では良く知られていたが，通信において重要な固定長入力固定長
出力を実現する変換器が存在しなかった．これを解決したのが CCDM であり，ランダ
ムな bit 系列を入力して，任意のエントロピーを実現する確率分布の振幅系列を出力す
ることができる． CCDM における振幅の選択処理は，ランダムな系列から，非ランダ
ムな系列を作成するため，画像処理における解凍と近い処理となる．反対に inv-DM に
おいて，非ランダムな系列からランダムな系列を作成する処理は，画像処理における圧
縮と近い処理となる．画像処理において，圧縮処理というのは，頻繁に使用される系列
に関しては短い符号語を割り当てて，使用頻度の低い系列に関しては，長い符号語を割
り当てることで実現される．圧縮後の信号は系列の偏りがないランダムな系列となる．
そのため，これは inv-DM と同じである．反対にランダム系列から偏りのある信号を生
成するのは，圧縮した信号を元に戻す処理であるため，解凍処理である．このようによ
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く使用する系列に短い符号語を与えて，たまにしか使用しない系列に長い符号語を与え
る符号化をエントロピー符号化という．これは，生成される系列に偏りがある場合，す
べての系列に同じ長さの符号語を与えた場合に比べて，最終的な符号語長を短くするこ
とができる．つまり，効率的に信号系列を送信することができる．圧縮および解凍処理
を実現する符号化としては，算術符号(Arithmetic coding)がある．しかしながら，変換効
率の良い長い系列長を持つ信号の処理には多くの桁数を有する小数を使用するため，回
路規模が大きくなる，またこの方式は特許的な問題がある．そのため，これを拡張した
レンジコーダーが用いられる．これは，必要なビットのみに着目することで桁数の大き
い小数を使用することを回避した方式である．CCDM もこのレンジコーダーの処理を
参考にしている． 
図 5.3.5 に CCDM における振幅値選択プロセスについての処理イメージを示す．
CCDM 内には任意の分布に対応する振幅の玉を整数個ずつ合計 n 個バッグに入れてお
き，長さ mの入力 bitに従い取り出す処理を行う．バッグというのは例えであり，実際
はメモリである．各振幅の玉の個数は，エントロピーが決定して確率分布が与えられた
段階で固定されるため，どのようなランダムな入力 bit が到来しても，常に出力される
振幅系列中の振幅値の比率および玉の個数は一定である．これを実現するためには，入
力される bit 系列と，バッグ中の振幅の玉を入れ替えて構成される振幅系列が一対一の
全単射の関係である必要がある．これを満たす関係は以下の式(5-15)で与えられる．こ
こで，𝑛1, 𝑛3, 𝑛5, 𝑛7はそれぞれ，バッグ内の各振幅の個数である．つまり，バッグ内の振
幅の玉の並び替えで実現できる系列の種類が，入力のビット系列の種類よりは多く，し
かし 2倍以上にはならないような関係となっている． 
 
𝑚 < log2  (
𝑛!
𝑛1! 𝑛3! 𝑛5! 𝑛7!
) < 𝑚 + 1                                     (5 − 15) 
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図 5.3.5 CCDMにおける振幅値選択プロセス 
 
 
図 5.3.6に CCDM における振幅の選択処理の具体例について示す．左から右に処理が
進行する．図中には，各ステップにおいて参照される 2本で一組となる数直線が描かれ
ている．それぞれの数直線において，左半分がメモリに蓄えられている入力 bit を表し
ており，右半分が出力したい振幅の玉の個数を表している．λは bit が入力されていな
い，空状態を表している．コンスタレーションとしては，PS-64 QAM を形成することを
想定している．64 QAMは，1シンボル当たり 6 bitであり，I軸および Q軸にそれぞれ
3 bitずつの情報が載せられている．CCDM では，I軸および Q軸について，それぞれ確
率整形処理を行うため，一度に対象とするのは 3 bit である．また，3 bit のうち，最上
位ビット（Most significant bit: MSB）は，符号を決めるだけで，振幅の確率分布には影
響を与えないため，CCDM では残りの 2 bit 分を対象として考える．この 2 bit が選択す
るのは，64 QAM において，振幅値 1, 3, 5, 7のいずれかである．棒グラフの右半分には，
これらの振幅の玉が任意のエントロピーを実現する割合で準備されている．ここでは，
例として，振幅値 1, 3, 5, 7 を 4：3：2：1の割合で割り当てることを目標とする．はじ
めのステップでは，入力のビットは存在しないため，振幅値の割合は初期の割合のまま
である．次に入力ビットを 1 ビット分入力する．1 ビット分シフトしたため数直線を 2
倍する．2 倍にした数直線において，0 が入力された場合左側の下半分を，1 が入力さ
れた場合上半分を，入力ビットに従って選択する．右側の数直線では，1, 3, 5, 7 の割合
はそのままに数直線を 2 倍とする．ここから CCDM へビット系列を入力する．はじめ
に入力されたビットが 0であるとして，数直線の左側では 0を選択する．ビットを入力
した後には，入力されたビットに対応する左の数直線領域が右のいずれかの振幅領域に
含まれるかどうかを判定する．入力ビット 0に対応する数直線状の領域は振幅値 1およ
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び 3の領域に含まれており，どちらかに単独で属しているわけではないため，1ビット
入力された段階では振幅値は出力しない．次の処理に進み，次の入力ビットも 0であっ
たとする．1ビット補充したため数直線はさらに 2倍となる．入力ビットは，先程のビ
ットと合わせて 00 となるため，左の数直線において一番下の領域が選択される．右の
数直線も 2 倍処理される．ここで，入力ビット 00 に対応する左の数直線状の領域は振
幅 1の領域に含まれるため，振幅値として 1を出力することができる．これは入力のビ
ット系列が 00 で始まった場合，出力される振幅値の先頭は必ず 1 であることを示して
いる．はじめの振幅値が 1 であることが確定したため，残りの振幅値の候補は削除する．
また同様に 00 以外のビット候補も削除する．そして，振幅値 1 の数直線を，再度振幅
の玉の個数で割る．この時，振幅 1は一度出力したため，振幅値 1, 3, 5, 7の比率は，3：
3：2：1 となる．つまり事後確率で表される．次の入力ビットも 0 であったとすると，
数直線をさらに 2倍にして，入力ビットとしては 000 を選択する．数直線上の 000に対
応する範囲は，振幅値 1の領域に含まれるため，振幅値 1を出力する．そして，先ほど
と同様に範囲外の領域をすべて削除する．再度，振幅 1の領域を事後確率の分布 2:3:2:1
で分割する．次の入力ビットは 1であるとすると，左の数直線状では，上半分の領域が
選択される．この領域は振幅値 3および 5の両方に含まれているため，振幅値を出力す
ることは出来ない．次の入力ビットは 0 である．これも左の数直線の 00010 の領域が，
いずれかひとつの振幅領域に含まれていないため，さらにビットを補充する．この時補
充されたビットが 0 であったとすると，領域 000100 は振幅 3 に含まれる．そのため振
幅値 3を出力して，その他の領域を削除する．このような操作を繰り返していくことで，
最終的に右の数直線には，振幅値がひとつだけ設定されて，必ずその振幅値を選択して
終了することになる．これで，入力ビットの系列に対応する，振幅値の系列を出力する
ことができる． 
 Inv-DM においては，これと反対の処理が行われる．つまり，入力された振幅系列に
対応するビット系列を出力する． 
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図 5.3.6 CCDMにおける振幅の選択処理例 
 
 
5.3.5 Achievable information rate 
 近年，光通信においては，誤り訂正能力が高い軟判定 FEC（Soft decision FEC: SD-FEC）
を使用することが標準的となっている．これまでの光通信においては，FEC前 bit error 
rate(BER)を用いて，伝送特性を評価していた．これは，硬判定 FEC（Hard decision FEC: 
HD-FEC）においては，正しい評価であったが，SD-FECにおいては，エラーフリーとな
る Pre-FEC BER が変調多値度によって異なるという報告がある[31]．そのため，BPSK
で性能が示された SD-FECの特性を参照して，より高い多値度において伝送特性を評価
することは正確ではない．本来，多値度が上がれば上がるほど，同じ FEC でも達成し
なければいけない BER の値というのは上昇するため，BPSK を使用して示された FEC
リミットを使用することは，実際のリミットよりも低い領域で判断することになり，本
来伝送できるはずの性能よりも低く評価することとなる．そこで，Pre-FEC BERの代わ
りに，Achievable information rate（AIR）または Generalized mutual information（GMI）が
性能の評価指標として提案されている[31]． 
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 ここでは，GMIの導出法について述べる．Achievable rate とは伝送路を信頼して伝送
できるビットの量を示している．ここで，伝送路は無記憶であると仮定する．つまり，
すべてのシンボルにおいて前後の時間の関係性は無視される．ここで，伝送路の条件付
き確率は，確率密度関数𝑓𝑌|𝑋(𝑌|𝑋)で表す．この時，𝑋は複素振幅の送信信号系列であり，
𝑌は複素振幅の受信信号系列である．この時の Achievable rate は以下の式で表される． 
 
𝐼(𝑋; 𝑌) = 𝐸𝑋,𝑌 [log2
𝑓𝑌|𝑋(𝑌|𝑋)
𝑓𝑌(𝑌)
]                                   (5 − 16) 
 
𝐼(𝑋; 𝑌)は一次元の相互情報量である．𝐼(𝑋; 𝑌)は，シンボル間干渉や偏波間の干渉を仮定
していないため，伝送路における下限の通信容量である． 
 ここで𝒞を伝送に使用されるバイナリのコードブックとする．そして𝒄を伝送されるコ
ードワードとすると 
 
𝒄 = [
𝑐1,1 ⋯ 𝑐1,𝑛s
⋮ ⋱ ⋮
𝑐𝑚,1 ⋯ 𝑐𝑚,𝑛𝑠
]                                                (5 − 17) 
 
となる．ここで，1シンボルに割り当てられるビットは同じ列のビットであり，𝑙番目の
シンボル𝑋𝑙 ∈ 𝒳に割り当てられるビットを𝑩 = [𝐵1, … , 𝐵𝑚]とする．ここで，𝑙 = 1, 2, … , 𝑛𝑠
である．送信される信号が等しい確率で発生し，無記憶伝送路であると仮定すると，
maximum-likelihood(ML)受信器は，受信された信号系列[𝑦1, … , 𝑦𝑛]を元にして，以下のル
ールに基づき復号する． 
 
𝒄ml ≜ argmax
𝒄∈𝐶
∑log𝑓𝑌|𝑩(𝑦𝑙|𝑐1,𝑙 , … , 𝑐𝑚,𝑙)
𝑛𝑠
𝑙=1
                         (5 − 18) 
 
離散的なコンスタレーション𝒳 では，式(5－16)の相互情報量は以下の式で表される． 
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𝐼(𝑋; 𝑌) = ∑ 𝑃𝑋(𝑥)∫ 𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥) log2
𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥)
𝑓𝑌(𝑦)
𝑑𝑦
ℂ𝑥∈𝒳
               (5 − 19) 
 
モンテカルロシミュレーションを実施して以下のように近似することができる． 
 
𝐼(𝑋; 𝑌) ≈
1
𝑛𝑠
∑𝑃𝑋(𝑥)∑log2
𝑓𝑌|𝑋(𝑡
𝑙|𝑥)
𝑓𝑌(𝑡𝑙)
𝑛𝑠
𝑙=1𝑥∈𝒳
                         (5 − 20) 
 
ここで，𝑡𝑙はチャネル則𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥)に従うランダム変数である． 
 光通信では，ビットがランダムに誤るように符号化部でインターリーブを行う Bit 
interleaved coded modulation（BICM）を想定している．そこで，復号器としてもシンボ
ルワイズではなく，ビットワイズ（Bit wise: BW）な動作が適用される．BW 復号器で
は，対数尤度比（Log likelihood ratio: LLR）を算出する処理と，軟判定復号処理に分け
ることができる．より正確には BW復号器の復号則は以下のように表せる． 
 
𝐜bw ≜ 𝑎𝑟𝑔max
𝒄∈𝐶
∑log∏𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑦𝑙|𝑐𝑘,𝑙)                           (5 − 21)
𝑚
𝑘=1
𝑛𝑠
𝑙=1
 
 
チャネルの遷移確率𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥)はシンボルワイズで表されている．しかしながら，我々は
この遷移確率の正しい値を知ることは出来ない．ここで，mismatched decodingを採用す
る[32]．Mismatched decodingは，チャネルの遷移確率を以下に示す補助チャネルの確率
𝑞(|)で置き換える． 
 
𝑞(𝒃, 𝑦) ≜∏𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑦|𝑏𝑘)                                         (5 − 22)
𝑚
𝑘=1
 
 
この補助チャネルの確率を用いて GMIは以下の式で表される． 
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GMI ≜ max
𝑠≥0
𝐸𝑩,𝑌 [log2
𝑞(𝑩, 𝑌)𝑠
∑ 𝑃𝑩(𝒃)𝑞(𝒃, 𝑌)𝑠𝒃∈ℬ𝑚
] 
GMI = max
𝑠≥0
∑𝐸𝐵𝑘,𝑌 [log2
𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑌|𝐵𝑘)
𝑠
∑ 𝑃𝐵𝑘(𝑏)𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑌|𝑏)
𝑠
𝒃∈𝐵
]
𝑚
𝑘=1
 
=∑𝐸𝐵𝑘,𝑌 [log2
𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑌|𝐵𝑘)
𝑠
∑ 𝑃𝐵𝑘(𝑏)𝑓𝑌|𝐵𝑘(𝑌|𝑏)
𝑠
𝒃∈𝐵
]
𝑚
𝑘=1
 
=∑𝐼(𝐵𝑘; 𝑌)
𝑚
k=1
                                                                                    (5 − 23) 
 
s=1 としており，最後の式は相互情報量の式(5-16)に従う．GMI は対数尤度比（Log 
likelihood ratio: LLR）を使用して表すことができる． 
 
GMI = ∑ 𝐼(𝐵𝑘; 𝐿𝑘)                                             (5 − 24)
𝑚
𝑘=1
 
 
つまり，GMI は送信コードワードのビット情報とビットワイズ LLR の相互情報量であ
ると言える．ここで，LLRは以下の式で表される． 
 
𝐿𝑘 = log
∑ 𝑃𝑋|𝐶𝑘(𝑥|1)𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥)𝑥∈𝒳𝑘
1
∑ 𝑃𝑋|𝐶𝑘(𝑥|0)𝑓𝑌|𝑋(𝑦|𝑥)𝑥∈𝒳𝑘
0
                             (5 − 25) 
 
𝒳k
𝑏 ∈ 𝒳はビット位置が𝑘 ∈ {1,… ,𝑚}で表されるビット𝑏 ∈ 𝐵 ≜ {0,1}によって示される
コンスタレーション上のシンボルの集合である．つまり，分子は kビット目が 1となる
シンボルの遷移確率の和を表しており，分母は kビット目が 0となるシンボルの遷移確
率の和を表している．ここで，チャネルが無記憶の加法性ガウス雑音（Additive white 
Gaussian Noise: AWGN）であると仮定すると，LLRは以下のように表せる． 
 
𝐿𝑘 = log
∑ exp (−𝜌|𝑦 − 𝑥|2)𝑥∈𝒳𝑘
1
∑ exp(−𝜌|𝑦 − 𝑥|2)𝑥∈𝒳𝑘
0
                                  (5 − 26) 
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ここでは，入力シンボルの分布が一様であるという仮定を用いた．式(5-26)を用いて，
𝑚𝑛𝑠ビットの送信ビット系列𝑐𝑘,𝑙と𝑚𝑛𝑠個の LLR 値𝜆𝑘,𝑙が計算できる．この LLR を用い
てモンテカルロシミュレーションで算出される GMIは以下の式で表される． 
 
𝐺𝑀𝐼 ≈ 𝑚 −
1
𝑛𝑠
∑∑log2 (1 + 𝑒
(−1)𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙)
𝑛𝑠
𝑙=1
𝑚
𝑘=1
     (5 − 27) 
 
上記の式は，受信信号 1シンボルが持つ情報量を表している．𝑚は送信信号が持つエン
トロピーであり，第 2項は伝送により減少した分の 1シンボルあたりの情報量であると
考えられる．1 シンボルあたりの情報量であるため，1 シンボルを構成するビットの数
𝑘 = 1,… ,𝑚については和を取り，シンボル数𝑛𝑠では平均化している．SNRが高く，送信
されたビットが 1であるとき，式(5-26)より，LLRの値は正の大きな数を取る．この時，
𝑐𝑘,𝑙 = 1であるため，𝑒
(−1)𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙は 0に近くなり，GMIはほとんど𝑚となる．SNRが低い
場合は，LLRの値は 0に近くなり，𝑒(−1)
𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙は 0より大きい値を持ち，GMIは低下す
る．(1 + 𝑒(−1)
𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙)は通信路容量の式𝐶 = 𝑊𝑙𝑜𝑔2(1 + 𝑆𝑁𝑅)の括弧内の記述と同じであ
るため，𝑒(−1)
𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙は雑音成分の信号成分に対する品質（Noise to signal ratio）を表して
いると考えることもできる．GMI は LLR の値を用いて情報量を求めるため，ビットが
誤る時または正解する時の程度まで考慮して伝送特性を判断することができる．BERに
よる判定では，閾値を超えた場合には，そのビットがもう少しで正解であったのか，ま
ったくだめだったのかの判断が出来ない．SD-FEC は LLR を用いて復号されるため，
SD-FECを用いて伝送特性を評価する場合，または SD-FECを用いたことを仮定してど
のくらいの伝送容量を達成できたのかを評価する場合には GMIを用いるべきである． 
 図 5.3.7に一様分布の 16 QAMおよび 64 QAMの GMIを示す．実線は Shannon capacity
である．SNRが高い領域ではそれぞれ GMIの値は 4 bit/QAM symbol, 6 bit/QAM symbol
となっているが，SNRが低下するにつれて GMIの値も低下している．この情報量の低
下分は FECの OHと関係している．つまり，64 QAM の GMIにおいて，SNR13 dBで 4 
bit/QAM symbol を達成しているが，これは符号化率 2/3 つまり 33%の理想的な FEC を
用いることで送信が可能であることを示している． 
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図 5.3.7 モンテカルロシミュレーションによる 16 QAM および 64 QAM の GMI 
 
 
以上では，SD-FEC を用いる際の GMI の算出法について述べた．次に，硬判定（Hard 
Decision: HD）FECを用いた時の GMIの算出法について述べる．以下の式(5-28)は，2元
対称通信路（Binary symmetric channel: BSC）における情報量である． 
 
𝐺𝑀𝐼 = 𝑚[1 − (−𝜖 log2 𝜖 − (1 − 𝜖) log2(1 − 𝜖))]                      (5 − 28) 
 
ここで，𝜖は Pre-FEC BERである． 
 上記で述べたように GMI は受信された信号がどの程度の情報量を持っているかを表
しているが，SD-FECによってエラーフリー伝送ができたか伝送特性を評価する際には，
これを規格化したNGMI（Normalized generalized mutual information）が用いられる[34,35]．
コンスタレーションが一様分布である場合は，NGMIは以下の式で表される． 
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𝑁𝐺𝑀𝐼 = 𝐺𝑀𝐼/𝑚                                                       (5 − 29) 
 
ここで，𝑚はコンスタレーションのサイズを𝑀とした時の 1シンボルあたりの情報ビッ
トである．つまり NGMIは受信信号の 1ビットあたりの情報量と定義される．ここで，
Probabilistic shapingを施した信号が送信する情報量は，そのコンスタレーションサイズ
だけでは決まらないため，式(5-29)では NGMI を求めることが出来ない．式(5-30)に
Probabilistic shapingを使用した時の情報量を示す[19]． 
 
𝑅𝑃𝑆 = 2𝐻(𝑃𝑋,𝐴𝑆𝐾) − (1 − 𝑅𝑐)𝑚                              (5 − 30) 
 
ここで，𝑅𝑃𝑆は Probabilistic shaping 変調した信号 1 シンボルあたりの情報量であり，
𝐻(𝑃𝑋,𝐴𝑆𝐾)はコンスタレーションの各軸のエントロピー，𝑅𝑐は FEC の符号化率を表す．
𝑅𝑐 = 1つまり，FECを使用しない時に，1シンボルがもつ情報量は最大となる．ここで，
式(5-30)を用いて符号化率は以下の式で表せる． 
 
𝑅𝑐 = 1 −
[2𝐻(𝑃𝑋,𝐴𝑆𝐾) − 𝑅𝑃𝑆]
𝑚
                                 (5 − 31) 
 
符号化率は規格化された情報量であるため，𝑅𝑐と𝑅𝑃𝑆を NGMIおよび GMIを用いて表
すと 
 
𝑁𝐺𝑀𝐼 = 1 −
[2H(PX,ASK) − 𝐺𝑀𝐼]
𝑚
                                 (5 − 32) 
 
と表せる．図 5.3.8 に一様分布（Uniformly shaped: US）の 16 QAM および 64 QAM にお
ける NGMI を示す．最大値は 1 であり，SNR が低下するに従い NGMI も低下する．規
格化することにより，変調方式によらず伝送特性について議論することが可能となる． 
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図 5.3.8 モンテカルロシミュレーションによる 16 QAM および 64 QAM における
NGMI 
 
 
5.3.6 計算機シミュレーションにおける Probabilistically shaped コンスタレーションと一様分
布コンスタレーションとの特性比較 
 本節では，Probabilistic shapingを用いたコンスタレーションに関して，AWGN環境を
仮定した時の一様分布コンスタレーションとの性能比較を行う．これまでも記載した
NGMI と SNR のグラフを算出する際の計算機シミュレーションの構成を図 5.3.9 に示
す．はじめに，擬似ランダム系列を生成し，Distribution matcher において任意の分布の
振幅系列を出力する．その後，QAM マッピングを行い，AWGNを付加する．最後に 3.3.5
節に示した方法で GMIを算出する． 
 
 
 
図 5.3.9 AWGN付加シミュレーション構成 
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図 5.3.10に，16 QAM相当の情報量を持つ PS-64 QAM，US-16 QAM，64 QAM 相当の情
報量を持つ PS-256 QAM の GMIを示す．この時の FECのオーバーヘッドは 7 %を仮定
している。式(5-30)より，PSコンスタレーションは，一様分布のコンスタレーションに
比べて，エントロピーを高くする必要が有るため，SNRが十分高い領域では，一様分布
コンスタレーションよりも PS コンスタレーションの方が GMI は高い．また，GMI が
最大よりも減少している値において，つまり FECを使用する領域においては，PSコン
スタレーションは一様分布のコンスタレーションに比べて GMI が高く，ほとんどシャ
ノンの通信路容量に漸近している．同じ情報量における SNR の差分が PS 方式を用い
る際の利得である． 
 
 
 
図 5.3.10 計算機シミュレーションによる GMIの比較 
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5.4 Probabilistic amplitude shapingシステムにおける PS-4096 QAM信号の生成 
図 5.4.1に，PS-4096 QAM を生成するために使用したブロック図を示す．この構成は
Probabilistic amplitude shaping（PAS）システム[14]に基づいている． PASの入力は，独
立した無記憶なバイナリの情報源である．PAS では，均一に分布した長さ𝑘のバイナリ
入力系列𝑼𝑘が Distribution matcher(DM）に入力され，シンボルのアルファベット𝒜 =
{1, 3, … , 2m+1 − 1)に対して所望の確率𝑃𝐴で整形した振幅系列を出力する．m + 1は，出
力QAMコンスタレーションにおける各 IおよびQ軸のシンボルに割り当てられたビッ
トの数である．PS-4096 QAM 使用時の mは 5 である． DM は，長さ nの確率的に整形
された振幅シフトキーイング（Amplitude shift keying: ASK）の信号系列𝑨𝑛を出力する．
離散的な無記憶のバイナリ情報源から出力される残りのビットは，バイナリ位相シフト
キーイング（Binary phase shift keying: BPSK）マッパ内で振幅系列の符号を表す系列𝑺𝑛
に変換され，ここでビットから振幅，すなわち 0から 1および 1から-1 に変換する．そ
の後，振幅系列と符号系列とを乗算することにより，所望のエントロピーを有する ASK
系列𝑿𝑛が得られる．𝑋𝑖は値としてシンボル𝒳 = {±1,±3,… ,±2
m+1 − 1}の値を取る．こ
れは，バイナリシーケンス𝑼𝑘が，シンボルを表すビットの先頭である最上位ビット
（Most significant bit: MSB）に割り当てられていることを意味している．次に，得られ
た振幅変調系列は，平均電力を上げるために 0より大きい係数によって調整される．最
後に，生成された系列は，I軸および Q軸のそれぞれに 2つの経路に分割される．通常
の PASシステムでは，MSBの一部は，FECからのパリティビット用に準備されている
が，本研究ではすべての MSB はバイナリ情報源から生成されている．これは，本研究
の目的が PS-4096 QAMと US-1024 QAM の伝送性能を比較することだからである． 
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図 5.4.1 PS-4096 QAM信号生成に用いた Probabilistic amplitude shapingシステム 
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選択候補がメモリに記憶される．CCDM は，入力バイナリ値に従って，それらの振幅値
を 1つずつ選択していく．10ビットのエントロピーを有する PS-4096 QAM コンスタレ
ーションを生成するために，PASはそれぞれ 5ビットのエントロピーを有する I及び Q
シンボルを生成する．PAS システムでは，各軸の所望のエントロピー（ビット/シンボ
ル）のうちの 1ビットが，上記で説明したように MSB として割り当てられる．したが
って，BPSK マッパへのパスには，離散的な無記憶バイナリ系列から約 1/5 の長さのビ
ット系列が割り当てられ，残りの系列が DM へ入力される．前者のパスでは，CCDM は
4 ビットのエントロピーを有するガウス分布の 32 ASK 信号を出力する．図 5.4.2 は，
CCDM において PS-4096 QAM を構成するために使用された PMF を表しており，ASK
信号の振幅レベルは正の実数となっている．この分布は最大の shaping 利得を得るため
に Maxwell-Boltzmann 分布に従っている[21]．入力ビット系列から出力振幅系列への変
換効率は，CCDMの重要な特性であり，一度に処理される出力振幅系列の長さによって
決定される．図 5.4.3 は，出力シンボル長の関数として，出力シンボル長に対する入力
ビット長の比を示す．この場合，32個の ASK 信号の所望のエントロピーは 4であるの
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信号にマッピングされる．CCDM 出力は 4ビットのエントロピーを有する 32 ASK信号
であり，これに BPSK 信号を乗算することによって 5 ビットのエントロピーを有する
64 ASK 信号が得られる．次に，5 ビットのエントロピーを有する 16,384 個のシンボル
が I軸及び Q軸について 8,192個のシンボルに分割された．次に，これらの Iと Qシン
ボルを用いて変調することにより，10ビットのエントロピーを有する PS-4096 QAM を
得た． 
 本来は PAS の使用を前提とした方式の場合，PS で与えるべきエントロピーは，伝送
レートが 10.13 bitとなるように調整する必要がある．なぜなら，BPSK変調器において
はランダムな情報ビットに加えて FEC のパリティビットも入力されるため，BPSK 信
号の情報量としては 1を下回るからである．そのため，DM において振幅値の整形を受
ける信号は，この情報量の低下を補う量の情報量を保持する必要がある．しかしながら，
本研究では変調方式同士の初期的な比較を行うため PS 信号のエントロピーは 10 bit と
して評価を進めている． 
 PS コンステレーションのハードウェア実装について考察する．PS-4096 QAM と US-
1024 QAM の両方の変調フォーマットのエントロピーは PAS システムで同じ，つまり
10 ビットであるが，PS-4096 QAM の出力配列は 4096QAM に基づいているので，
Distribution matcher と Distribution de-matcher の間の情報ビットは 12 ビットに増加する．
そのため，Shaping の比に応じて FEC スループットを上げる必要がある． これは，特
定の電力消費制約の下では，PSコンステレーションのネットコーディングゲイン（Net 
coding gain: NCG）低下を引き起こす可能性があるが，本稿ではこの要因を考慮しなか
った．我々は，FECが両方の変調フォーマットにおいて同じ性能を達成できると仮定し
た． 
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図 5.4.2 PS-4096 QAMの確率密度関数 
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図 5.4.4は，10ビットのエントロピーを有する PS-4096 QAM 及び US-1024 QAM にお
ける振幅のヒストグラム及び確率分布の例を示す．PS-4096 QAM はコンステレーショ
ンの中央で高い確率を持ち，図に示すように外側に向かうにつれて低くなる．US-1024 
QAM では，擬似ランダムビットシーケンスを入力として使用したため，各振幅の確率
は完全に一定ではないが，内側と外側で大きな確率の偏りは無い． 
 
 
 
(a)                 (b)          
 
(c)                               (d)          
図 5.4.4 PS-4096 QAM，US-1024 QAM のコンスタレーションと 3次元ヒストグラム 
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5.5 PS-4096 QAM信号と一様分布 1024 QAM信号との計算機シミュレーションにお
ける特性比較 
 本節では，計算機シミュレーションにおける PS-4096 QAM 信号と US-1024 QAM 信
号の特性比較結果について述べる． 
 PS-4096 QAM によるパフォーマンスの向上を評価するために，両方の変調フォーマ
ットにおける，ビットワイズの硬判定デコーダ（HDD-BW）およびビットワイズの軟判
定デコーダ（SDD-BW）を用いて復号した時の GMIの信号対雑音比（SNR）依存性を比
較した．シンボルワイズの硬判定および軟判定復号器は，ビットワイズの操作に比べて
計算量が多く，光通信ではビットインターリーブド符号化変調（Bit interleaved coded 
modulation: BICM）が標準的に使用されているため，ビットワイズの復号に焦点を当て
ている．図 5.5.1 は，モンテカルロシミュレーションで計算した HDD-BW（GMIHDD-BW）
と SDD-BW（GMISDD-BW）を使用した PS-4096 QAM と US-1024 QAM における GMIの
SNR 依存性を示している．図 5.5.1（a）の実線はチャネル容量である．GMISDD-BWは，
次式で定義される[31]． 
 
𝐺𝑀𝐼𝑆𝐷𝐷−𝐵𝑊 ≈ 𝐻 −
1
𝑁
∑∑𝑙𝑜𝑔2 (1 + 𝑒
(−1)𝑐𝑘,𝑙𝜆𝑘,𝑙)                   (5 − 33)
𝑁
𝑙=1
𝑚
𝑘=1
 
 
ここで，𝑁はシンボル数，𝐻はエントロピー，𝑚は基となるコンスタレーションのサイズ
で決まるビット数，𝑐は送信した 2値信号系列，𝜆は各ビットの対数尤度比（Log likelihood 
ratio: LLR）である．各ビットの LLRは AWGN環境下では以下のように求められる． 
 
λk,l = log (
(Σ𝑥∈𝑆(𝑏𝑖=0) exp (−
|𝑦𝑙 − 𝑥|
2
2𝜎2
)𝑃(𝑥))
(Σ𝑥∈𝑆(𝑏𝑖=1) exp (−
|𝑦𝑙 − 𝑥|2
2𝜎2
)𝑃(𝑥))
                         (5 − 34) 
 
ここで，S{bk = 0 𝑜𝑟 1}は k番目のビットが 0または 1のシンボルの部分集合である．𝑦𝑙
は受信シンボルであり，𝑥はコンスタレーション上の任意の一点を示しており，σ2は雑
音の分散である．GMIHDD-BWは 2元対称通信路の容量関数から以下のように求められる
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[32]． 
 
GMIHDD−BW = 𝑚[1 − (−𝜀 log2 𝜀 − (1 − 𝜀) log2(1 − 𝜀))]               (5 − 35) 
 
ここで，𝜀は誤り確率を表している．PS-4096 QAM および US-1024 QAM のどちらも硬
判定時の GMI は軟判定時よりも低い．これは硬判定してしまうことにより，シンボル
が持つ情報量が失われたためである．興味深いのは，GMIが 9 bit 以上の領域において，
軟判定の US-1024 QAM よりも硬判定の PS-4096 QAM において良い特性が得られてい
る．我々は 7 %の硬判定 FECを仮定しているが，その領域では PS-4096 QAM は US-1024 
QAM に比べて約 1.8 dBのシェイピングによる SNRの改善を得ている． 
 
 
 
図 5.5.1 US-1024 QAMおよび PS-4096 QAM の特性比較 
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5.6 3 Gbaud, PS-4096 QAM コヒーレント光伝送実験系 
 図 5.6.1 に実験系を示す．光源はアセチレン（C2H2）周波数安定化ファイバレーザで
ある．出力波長は 1538.8nm であり，その線幅は約 4 kHz であった．任意波形発生器
（Arbitrary waveform generator: AWG）を使用することにより，3 Gbaud の PS-4096 QAM
信号または US-1024 QAM 信号が生成された．AWGは，12ビット分解能で 9 Gsample/s
で動作した．データフレームの長さは 8,192 シンボルであった． CCDM からの 16,384
個のシンボル出力は，I と Q に分配された．我々は，0.2 のロールオフ係数を有するル
ートレイズドコサインナイキストフィルタを使用した．ここでは，図 5.6.1 の挿入図に
示すように，キャリア周波数から 1.8 GHzだけ周波数がシフトしたパイロットトーンを
信号スペクトルに隣接して用意する．このトーンは，OPLL 動作における局部発振器
（Local oscillator: LO）の光位相追跡のために使用される． QAM データおよびパイロッ
トトーン信号は，偏波分割多重化エミュレータ（Polarization division multiplexing emulator: 
PDME）に続いて送信ファイバに結合された．伝送ファイバは，40 km スパンの Ultra 
large effective area（ULA）ファイバ 4つで構成されており，その損失と Aeff はそれぞれ
0.18 dB/kmと 153 μm2であった．すべてのスパン損失はラマン増幅器で補償され，その
時の利得は 8.8 dBであった．受信器では，トーン信号と 1.8 GHzで動作するシンセサイ
ザとの間の位相誤差を最小限に抑えることによって，LO の光位相を，OPLL を用いて
送信レーザの光位相に調整した．送信された信号および位相ロックされた LO 信号は，
90o光ハイブリッドに結合され，バランス型 PDで検出された．検出された信号は，8ビ
ット分解能で 40 Gsample/sで A/D変換された．オフライン DSPでは，まずデジタル逆
伝搬法を行い非線形光学効果および波長分散補償を実施し，ハードウェア歪みを周波数
領域で等化し，パイロット補助の時間領域の適応等化で残留する歪を補償する．パイロ
ットシンボルは，時間軸上で断続的にデータ系列に 1 ％の割合で挿入された．フレー
ム同期に必要なヘッダーシーケンスの長さは 50 シンボルであった．残留位相雑音は最
尤位相推定（Maximum likelihood phase estimation: MLPE）によって補償された．最後に
システム性能を評価するために，pre FEC BERが等化された信号から計算された． 
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図 5.6.1 実験系 
 
 
5.7 PS-4096 QAMおよび US-1024 QAM伝送実験結果 
 図 5.7.1(a), (b)は，Back-to-backおよび 160 km伝送後の PS-4096 QAM と US-1024 QAM
の pre FEC BERの OSNR依存性を示している．我々は，両方の変調フォーマットの pre 
FEC BERを，7％の FEC閾値（2x10-3）[36]で評価した． SD-FEC を用いた時に，変調
方式に依存しない伝送特性の評価手法として GMI を用いることが提案されているが，
HD-FECを用いる場合には，硬判定処理を含むため pre FEC BERによる伝送特性の評価
が可能であるため，本研究では Pre FEC BERを評価基準として用いた．160 km伝送後
における PS-4096 QAMおよび US-1024 QAM の pre FEC BERはそれぞれ 1.98x10-4およ
び 1.65x10-4であり，2x10-3 の HD-FEC閾値を下回った．送信電力は，-5 dBmにおいて
最小の BER が達成され，スペクトル効率は，同期用の系列，パイロットシンボル，お
よび 7 ％FEC OHのヘッダを考慮して，15.3 bit/s/Hzに達した． 
送信電力依存性を比較するために，送信パワーを-17 dBmから-1 dBmに 2 dB刻みで
変更した．その結果，送信電力が-13~-15 dBmで FEC閾値となる領域において，PS-4096 
QAM を使用することで，US-1024 に対して 1.9 dBの電力余裕が得られた．Back-to-back
においては 1.7 dBの電力余裕が得られている．この値は，図 5.5.1の計算機シミュレー
ションで得られたSNRの増加量と 0.1 dBの差でよく一致している．この大きな利得は，
デコーダとして HDD-BW を採用したため得られた．図 5.5.1 に示すように，HDD-BW
を用いた 2 つの変調方式の GMI の差は，SDD-BW の差よりも大きい．Back-to-back 時
および送信電力-5 dBm の 160 km 伝送後の PS-4096 QAM のコンスタレーションを図
5.7.2(a), (b)に示す． 
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図 5.7.1 US-1024 QAMと PS-4096 QAM の Pre FEC BERの OSNR依存性 
(a)Back-to-back， (b)160 km伝送後 
 
 
 
図 5.7.2 送信電力-5 dBmにおける 160 km伝送後の PS-4096 QAM コンスタレーション 
(a)Back-to-back, (b)160 km伝送後 
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5.8 結言 
 本章では，一様分布のQAMコンスタレーションからSNR耐力を改善したProbabilistic 
shaping技術を適用した，3 Gbaud, 偏波多重 PS-4096 QAM 信号の 160 km全ラマン増幅
伝送実験結果について述べた．はじめに，PS技術を用いた研究動向についてまとめて，
本研究で取り組んだ1024 QAM相当のPS伝送実験が世界初であることを示した．次に，
PS-4096 QAM 信号の生成法について，Probabilistic amplitude shaping（PAS）システムを
使用していることを述べた．それから，得られた PS-4096 QAM 信号と US-1024 QAM 信
号の伝送性能について計算機シミュレーションにおいて比較を行い，7 %の硬判定 FEC
を仮定した時に 1.8 dBの Shapingによる利得が得られることを示した．3 Gbaud, PS-4096 
QAM コヒーレント光伝送実験系を示した後，PS-4096 QAM および US-1024 QAM の伝
送実験結果として，どちらの変調方式も FEC閾値2 × 10−3を達成していること，そして
1024 QAM もの高い多値度において電力余裕が 1.9 dB得られたことを示した． 
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第 6章 結論 
本論文では，光通信システムにおける周波数利用効率拡大を目指して，直交振幅変調
（Quadrature amplitude modulation: QAM）の多値化とそれに伴う波形歪および雑音耐力
の低下に対する補償技術および低減技術の研究を行なった．これにより，インジェクシ
ョンロッキングを用いた 3-10 Gbaud, 偏波多重 1024 QAM 光伝送，世界初の 3 Gbaud, 偏
波多重 4096 QAM 光伝送，そして世界初の 3 Gbaud, 偏波多重 PS-4096 QAM 光伝送を達
成することができた．本章では，本研究で得られた成果を総括するとともに今後の研究
課題および将来展望について述べる． 
 第 1章では，デジタルコヒーレント光伝送の歴史的背景を振り返りつつ，周波数利用
効率拡大の意義および多値化に向けた課題について述べ，本研究の目的を示した． 
 第 2章では，デジタルコヒーレント光伝送方式の要素技術について述べた．はじめに
システム全体の概要について述べ，その後，送信器構成および受信器構成についてそれ
ぞれ IQ 変調器，90°光ハイブリッド回路とホモダイン検波方式について説明た．また，
中沢研究室において超多値化のために取り組んでいる光位相同期技術について，光位相
同期回路（Optical phase locked loop: OPLL）技術とインジェクションロッキング技術に
ついて述べた．そして，デジタル信号処理としては，中沢研究室でこれまで適用したデ
ジタル逆伝搬法および周波数領域等化について原理を述べた． 
 第 3章では，パイロット補助方式を採用することにより収束特性を改善した適応等化
フィルタを用いることで実現した 3-10 Gbaud, 偏波多重 1024 QAM光伝送結果について
述べた．インジェクションロッキング技術を用いて位相同期を行う実験としては，これ
までの報告の中では世界で最も高い多値度である 1024 QAM における光伝送に成功し
た．インジェクションロッキングでは，受信信号と局発光（Local oscillator: LO）の伝送
路が異なるために，熱や振動が時間により変化し，これに合わせて位相雑音が生じ，時
間領域適応等化の収束特性が劣化する．そのため，本研究では，パイロット補助方式を
採用することにより収束特性を改善しており，その効果を示した．これにより，10 Gbaud, 
1024 QAM信号による，ラインレートは 200 Gbit/s，周波数利用効率は 12.6 bit/s の光伝
送を達成した． 
 第 4章では，ストークス空間解析による高精度な偏波分離技術を用いて，究極的な周
波数利用効率を目指した 3 Gbaud, 偏波多重 4096 QAM 光伝送結果について述べた．本
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実験系には，インジェクションロッキングに比べて位相雑音が小さい狭線幅ファイバレ
ーザとOPLLを用いた．4096 QAM伝送においては，周波数利用効率の低下を防ぐため，
時間領域の適応等化フィルタにおいては，パイロット補助方式ではなく仮判定方式を使
用したため，時間領域の適応等化フィルタ前段において，誤差信号が得られる程度まで
高精度に偏波を分離している必要があった．偏波分離技術としては，ストークス空間解
析による偏波分離技術を用いて，偏波多重 4096 QAM 光信号の偏波分離精度を計算機
シミュレーションにより調査した．その結果，偏波間のクロストーク量が 37 dB以下で
あれば，10-4以下の BERで偏波分離ができること，およびそのためには 5000 サンプル
以上の平均化サンプル数が必要であることを示し，4096 QAM 信号の 160 km伝送を実
現した．その周波数利用効率は 15.8 bit/s/Hzであり，我々の知る中で光通信では世界一
の値を達成した． 
 第 5章では，超多値 QAM 光信号の SNR耐力を改善するために，Probabilistic shaping 
(PS)技術を用いた PS-4096 QAM 光伝送実験を行い，同じエントロピーを持つ一様分布
の 1024 QAM 信号との特性について，計算機シミュレーションおよび伝送実験におい
て比較を実施した．はじめには，PS-4096 QAM の生成方法として，Probabilistic amplitude 
shaping （PAS）システムについて概観し，任意の比率の振幅系列を毎回固定長で出力す
ることができることについて例を踏まえながら示した．計算機シミュレーションの比較
では，復号法をビットワイズの硬判定（Hard decision）および軟判定（Soft decision）と
した時の Generalized mutual information（GMI）の比較を実施した．この結果，PS-4096 
QAM によるシェイピング利得が，ビットワイズの軟判定復号では約 1.4 dB，ビットワ
イズの硬判定復号では約 1.8 dBが得られることを示した．伝送実験では，全ラマン増幅
の 160 km伝送路を用いて，PS-4096 QAM が通常の 1024 QAMに比べて，線形領域にお
いて 1.9 dBの電力マージンが得られて，その利得量が計算機シミュレーションと 0.1 dB
以内の差であったことを示した．1024 QAM 相当の情報量を有する PS 光伝送実験は世
界で初めてであり，1024 QAM もの高い多値度でも SNR の改善効果が得られることを
示した． 
 以上のような結果より，本研究で実現した高精度波形歪補償・低減技術は，超多値
QAM コヒーレント光伝送において非常に有用であることを実証した．しかしながら，
実験で得られたQAM信号の特性は理論値との差分が大きい．特性を改善するためには，
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第 4 章で詳しく述べたが，Back-to-back 時には Volterra フィルタやルックアップテーブ
ルによる電気領域の非線形歪みやパタン効果による波形歪の補償が必要となる．また，
光ファイバ伝送時は，フューモードファイバとシングルモードファイバを結合した準シ
ングルモード（Quasi single mode）伝送の導入による非線形光学効果の低減や導波音響
波型ブルリアン散乱（Guided Acoustic Wave Brillouin Scattering: GAWBS）の補償による
位相雑音の低減により特性改善の可能性がある．そして，本研究で用いた，光領域の位
相同期回路を実用化するためには，複数の送受信器での共通化または回路のさらなる小
型化簡易化が必要である． 
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付録 
諸言 
付録では，本研究のすべての伝送で使用したクロックリカバリによるレーン間スキュ
ー補償および搬送波位相補償技術について述べる．クロックリカバリ回路に関しては，
はじめに一般的なクロックリカバリ回路の構成および原理について述べ，それから今回
スキュー補償へ適用した結果について示す．搬送波位相補償技術については，はじめに
QPSK で用いられる最も一般的な Viterbi-Viterbi アルゴリズムについて述べ，それに伴
い生じるサイクルスリップ現象について述べる．次に，フィードフォーワード動作する
Blind phase search アルゴリズムについて紹介し，最後に本研究で光領域の位相補償技術
を補助するために用いた最尤位相推定技術についてその原理を述べる． 
 
付録-A クロックリカバリ 
A.1 概要 
 本節では，送信器と受信器のクロック周波数のずれを補償するクロックリカバリ回路
について説明する．はじめにクロックリカバリ回路の役割について述べる．送信器およ
び受信器は，地理的に異なる場所に配置されているため，それぞれ異なる発振器から生
成されたクロック信号を基準として動作する．発振器の発振周波数は完全に一致するわ
けではなく誤差があるため，誤差が生じたままでは受信器において受信信号のサンプル
位置が時間とともに遅延または前進していくことになる．このようなサンプルのずれは，
ある程度は時間領域の適応等化フィルタで吸収することができる．しかしながら，その
耐力はフィルタのタップ数の半分程度であるため，最大でも数サンプル分ほどとなり，
永続的なクロック周波数のずれを吸収し続けることはできない．クロックリカバリ回路
は，この周波数のずれを補償するブロックであり，長時間運用されるリアルタイム伝送
にとっては無くてはならない機能である．オフライン処理においては，オシロスコープ
のメモリ容量によって取得時間が制限されるため，その時間の中でクロック周波数が大
きくずれることは少ない．本研究における超多値デジタルコヒーレント伝送においては，
クロックリカバリ回路を応用して，受信部の 90o光ハイブリッドから ADC までの 4 レ
ーン間のスキュー補償およびサンプル位相合わせ用に使用した． 
 
付録 
 
159 
 
A.2 クロックリカバリ回路の構成および原理 
はじめに一般的なクロックリカバリ回路の構成例を図 A.2.1に示す．周波数領域等化
回路などから出力された受信信号はクロック周波数の位相ずれを補償する位相補間器
に入力される．この位相補間器は Gardner 検出器[1]とフィードバックループを構成して
動作する．Gardner 検出器は 2 sample/symbol 信号の包絡線に注目してサンプリング位相
のずれを検出する方式である．検出されるクロック周波数の位相ずれは，以下の式(A-
1)で与えられる． 
 
 
 
図 A.2.1 クロックリカバリ回路構成例 
 
 
𝜏𝑒𝑟𝑟 = ∑[𝑥(2𝑛 − 1) − 𝑥(2𝑛 + 1)] 𝑥
∗(2𝑛)
𝑁
2−1
𝑛=0
      (A − 1) 
 
ここで，𝜏𝑒𝑟𝑟は位相ずれ量に対応する変数で，𝑥(𝑛)は 2 sample/symbol の入力サンプルで
ある．*は複素共役演算を表しており，Nは位相ずれの検出に使用したサンプルである．
クロックリカバリでは，𝜏𝑒𝑟𝑟が 0 になるように ADC を駆動する発振器にフィードバッ
ク制御を行ない，残留した位相ずれをクロック位相ずれ補償器において補償する．τerr
が 0 になる条件を考察すると，式(A-1)の右辺第 1 項と第 2 項の減算が 0 になるとき，
A
D
C
受信DSP
Gardner
検出器
位相補間器
検出したクロック位相ずれ
情報をフィードバック
時間領域
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周波数
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または第 3項が 0になるときであることがわかる．この条件の一例を，図 A.2.2に示す．
(2n-1)サンプルおよび(2n+1)サンプルにおける受信信号の振幅が同値となっている．こ
のとき，2n サンプル位置の振幅値は任意の値 A を取る．この状態が，サンプリング位
置がシンボル点と同期している状態である．  
 
 
 
図 A.2.2 Gardner 検出器で位相ずれが 0となる条件における受信サンプル波形例 
 
 
受信信号のオーバーサンプリングレートは 2 であるため，このような波形の周波数𝑓𝑑𝑒𝑡
は，サンプリング周波数を𝑓𝑠，変調速度を𝑓𝑚𝑜𝑑とした時に以下の式で表せる． 
 
𝑓𝑑𝑒𝑡 =
𝑓𝑠
4
=
𝑓𝑚𝑜𝑑
2
           (A − 2) 
 
つまり，Gardner 検出器では受信信号における変調周波数の 1/2 の周波数を検出してい
ることになる．そのため，信号スペクトルがデバイスの周波数特性により帯域制限を受
けて該当の周波数成分が低減すると，Gardner 検出器の感度は低減する．また，ロール
オフの小さいナイキストフィルタの使用においても感度は低下する． 
 光ファイバ中で生じる偏波モード分散(Polarization mode dispersion: PMD)により，Xま
たは Y 偏波の一方にシンボル時間の半分の量の遅延が生じて偏波が回転すると，局所
的にスペクトルの電力が落ち込み，Gardner 検出器の検出特性が著しく劣化する[2,3]．
時間
振幅
0
2n-1
2n
2n+1
A
-A
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そのため，改良した Gardner 検出器が提案されている[4]．はじめに，式(A-1)は周波数領
域において以下のように表せる． 
 
𝜏𝑒𝑟𝑟 = ∑ 𝐼𝑚{𝑋(𝑘) ∙ 𝑋
∗ (𝑘 +
𝑁
2
)}
𝑁
2−1
𝑘=0
        (A − 3) 
 
これを偏波多重信号に拡張すると 
 
τerr = ∑ 𝐼𝑚{[𝑋(𝑘) + 𝑌(𝑘)𝑒
𝑗𝜙𝑈] ∙ [𝑋 (𝑘 +
𝑁
2
) + 𝑌 (𝑘 +
𝑁
2
) 𝑒𝑗𝜙𝐿  ]
∗
}  (𝐴 − 4)
𝑁
2−1
𝑘=0
 
 
Y 偏波の成分を𝑌(𝑘)とし，𝜙𝑈ならびに𝜙𝐿はそれぞれ正周波数と不周波数における位相
回転項を表す．これらの位相回転項を制御することにより，PMD による感度低下を避
けることができる．また，簡単のために実数成分のみを考慮することで，位相検出感度
𝐾𝑑は以下のように表せる． 
 
𝐾𝑑 = ∑ 𝑅𝑒 {[𝑋(𝑘) + 𝑌(𝑘)𝑒
𝑗𝜙𝑈] ∙ [𝑋 (𝑘 +
𝑁
2
) + 𝑌 (𝑘 +
𝑁
2
) 𝑒𝑗𝜙𝐿  ]
∗
}   (A − 5)
𝑁
2−1
𝑘=0
 
 
式(A-5)を𝜙𝑈および𝜙𝐿について𝐾𝑑の導関数を取ると，以下の式のように更新式を規定
することができる． 
 
ϕU = 𝜙𝑈 + 𝜇
𝑑𝐾𝑑
𝑑𝜙𝑈
           (A − 6a) 
dKd
𝑑𝜙𝑈
=∑−𝑅𝑒{𝑌𝑈𝑌𝐿
∗} sin(𝜙𝑈 − 𝜙𝐿) − 𝐼𝑚{𝑌𝑈𝑌𝐿
∗} cos(𝜙𝑈 −𝜙𝐿) − 𝑅𝑒{𝑌𝑈𝑋𝐿
∗} sin(𝜙𝑈)
𝑘
− 𝐼𝑚{𝑌𝑈𝑋𝐿
∗}cos (𝜙𝑈)                     (A − 6b) 
ϕU = 𝜙𝑈 + 𝜇
𝑑𝐾𝑑
𝑑𝜙𝑈
           (A − 7a) 
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dKd
𝑑𝜙𝑈
=∑−𝑅𝑒{𝑌𝑈𝑌𝐿
∗} sin(𝜙𝑈 − 𝜙𝐿) − 𝐼𝑚{𝑌𝑈𝑌𝐿
∗} cos(𝜙𝑈 −𝜙𝐿) − 𝑅𝑒{𝑌𝑈𝑋𝐿
∗} sin(𝜙𝑈)
𝑘
− 𝐼𝑚{𝑌𝑈𝑋𝐿
∗}cos (𝜙𝑈)                     (A − 7b) 
 
以上のように各位相回転項について，4種類の偏波状態のダイバーシティを取ることに
よって，PMD によるシンボル間干渉の影響下においても安定してクロック位相を検出
することができる． 
 
A.3 本研究への応用 
 本研究では，デジタルオシロスコープで受信信号を一旦取り込んで，オフラインで復
調するため，使用するサンプルはオシロスコープのメモリで決まるサンプル数であり，
時間としては 1 秒にも満たず，前述したクロック位相のずれはほとんど検出されない．
しかしながら，後段の時間領域適応等化フィルタで使用する仮判定アルゴリズムにおい
ては，安定して収束させるために，受信信号のコンスタレーションの位置がほとんど正
しい位置にある必要がある．そのため，前述した Gardner 検出器および位相補間器にお
けるサンプリング位置の合わせこみを一回だけ実施し，サンプル位置とシンボル位置が
一致した状態で時間領域適応等化フィルタへ入力している．このサンプリング位置の合
わせこみは受信部で生じた各レーン間のスキュー補償も兼ねている． 
 図 A.3.1 に，サンプリング位置の合わせ込み時のフローチャートを示す．外側のルー
プでは，XI，XQ，YI，YQの 4レーンを個別に行うため位相補償を 4回繰り返す．内側
のループは，位相補間器において付与する位相の種類数の n回分繰り返す．回数は任意
であり，本研究では 40 回実施した．各位相のステップは変調速度によって決まる．例
えば 2 sps の 3 Gbaud 信号においては，サンプル間隔が 160 ps であるため，4 psのステ
ップとなる．ループ内では，位相シフトを付与し，Gardner 法で検出されたサンプリン
グ位相ずれ量を検出して，この値をメモリへ格納する．内側のループ終了後，メモリへ
格納されたサンプリング位相ずれの情報から，最も 0に近い値を選択し，その時の位相
シフト量をサンプリング位相シフトずれ量としてメモリへ保存する．これを，４レーン
分繰り返し後，それぞれのレーンにおいて，選択された位相量を信号に適用して位相補
償を行う． 
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図 A.3.1 サンプリング位相調整時におけるフローチャート 
  
位相シフトを付与
サンプリング位相ずれ量検出
メモリへ保存
開始
ループ
i=1,2, …,n
終了
ループ終了
ループ
i=1,2,3,4
ループ終了
最小位相ずれとなる位相シフト量を決定
サンプリング位相補償
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図 A.3.2 に実験データを用いて取得したサンプリング位相補償の出力を示す．図
A.3.2(a)は，未加工の Gardner検出器の出力である．データは，3 Gbaud, 1024 QAM 変調
信号を，Back-to-back，OSNR は 30 dB の条件において取得した．出力は 4 レーンにつ
いて各 40サンプルあり，sinカーブを描く．ここで，サンプリング位相ずれの検出値が
0 となる位相のインデックスは，XI, XQ では 19 および 40，YI，YQ では 16 および 37
であることがわかる．Gardner 検出器の出力 sin カーブの π ラジアンに対応する位相補
償量は，2 sps信号において遷移点となるサンプル位置を表している．そして，2πラジ
アンに対応する位相が，シンボル位置がサンプリング位相と一致する点である．言い換
えると，sin カーブの立ち下がりの変曲点が遷移点を検出して，立ち上がりの変曲点が
シンボル点を検出する．どちらを算出してもサンプリング位相を揃えることはできるが，
1 サンプルシフトさせる手間を考えて，今回は後者の位相シフト量を算出することを目
的とした．図 A.3.2(b)は，傾きが負である領域をすべてマスクした出力値である．これ
は，図 A.3.2(a)の出力値を微分して，傾きが正だったら出力をそのまま使用して，負で
あった場合には出力を検出誤差最大値に設定している．このように出力値を加工するこ
とにより，サンプリング位相ずれ検出量が 0である領域を探索することで，サンプル位
置とシンボル位置の合わせこみが実現できていることがわかる．このときの推定値はそ
れぞれ，157.7 ps, 157.7 ps, 132.8 ps, 132.8 ps であった．XI, XQレーン間および YI, YQレ
ーン間それぞれの受信スキューは一致しているが，XY 偏波間のスキューは 25 ps 程度
生じていることがわかる．この原因としては，受信部のバランス型 PD後の配線長の差
分が見えていると考えられる． 
 
 
 
付録 
 
165 
 
 
(a) 
 
(b) 
図 A.3.2 XI, XQ, YI, YQ レーンにおけるサンプリング位相検出結果 
(a) 未加工の出力値，(b)傾きが負である領域をマスクした出力値 
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図 A.3.3 にサンプリング位相補償前後の 1024 QAM のコンスタレーションマップを示
す．図 A.3.3(a)は，サンプリング位相補償前であり，(b)は補償後である．補償前はサン
プリング位相の位置がシンボル点からずれているため，コンスタレーションが全体的に
ぼやけている．一方，補償後はシンボル位置がサンプル位置と一致しているため，全体
的に引き締まっている．この後には，コンスタレーション全体の傾きの調整および IQ
振幅値の差分補償などを実施して，後段の時間領の適応等化フィルタへ入力する前に可
能な限り元のコンスタレーションの姿に近づけることで，収束特性を劣化させずに仮判
定アルゴリズムの適応等化フィルタを用いることができる． 
 
 
 
(a)                                       (b) 
図 A.3.3 サンプリング位相補償前後の 1024 QAM コンスタレーションマップ 
(a)補償前，(b)補償後 
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付録-B 搬送波位相推定 
B.1 概要 
 ここでは，受信信号の搬送波位相を確定させるための位相補償技術について述べる．
通常，デジタルコヒーレント光伝送では，電気領域で位相同期をとるため，位相推定技
術は非常に重要であり，その補償能力に合わせて複数のアルゴリズムを組み合わせるこ
とがある．はじめに，QPSK に適用される一般的な Viterbi-Viterbi アルゴリズム[5,6]につ
いて述べ，位相補償で問題となるサイクルスリップについて紹介する．次にフィードフ
ォーワード処理で高い位相補償効果を持つ BPS（Blind phase search）について紹介する
[7,8]．最後に，通常位相補償の最終段で実施される最尤位相推定（Maximum likelihood 
phase estimation）[9]について述べる．本研究においては，光領域で位相同期を実施して
いるため，デジタル信号処理においては補助的に最尤位相推定のみを行っている． 
 
B.2 Viterbi-Viterbiアルゴリズム 
このアルゴリズムは 4 乗法とも呼ばれており，QPSK 信号が IQ 平面上において各象
限において，45°，135°，225°，315°にプロットされているという特徴を用いている．各
シンボルは 4乗された結果，その位相がすべて 180°となる性質がある．そのため，理想
シンボル位置からの位相ズレ量を𝛥𝜃とすると 4 乗したシンボルから4𝛥𝜃だけずれた位
相を検出することができるため，得られた位相ずれ量を 4で除算することで位相回転量
𝛥𝜃を得ることができる．図 B.2.1 に Viterbi-Viterbi アルゴリズムにおけるシンボルの位
置を示す．4乗後のシンボルの位相の期待値は 180°であるが，そこからずれた量を位相
回転量として推定することができる．  
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図 B.2.1 Viterbi-Viterbiアルゴリズムにおけるシンボルの動き（QPSK） 
 
 
図 B.2.2に Viterbi-Viterbiアルゴリズムを用いた搬送波位相補償ブロックを示す．𝐸は電
界，𝑎𝑟𝑔は角度を取得する演算子，𝑢𝑛𝑤𝑟𝑎𝑝は位相を滑らかにつなぐ位相アンラップ処理，
そして𝜃は推定した位相である．4 乗された電界は平均化され，その後，角度成分を抽
出して 4で除算する．その後，位相アンラップ処理を行い，最後に得られた位相を電界
𝐸に乗算して，搬送波位相補償された電界𝐸′を得る． 
 
 
 
図 B.2.2 Viterbi-Viterbiによる搬送波位相補償 
 
 
式(B-1)に以上の処理を示す． 
 
𝛥𝜃 =
1
4
𝑎𝑟𝑔∑
𝐸𝑘
4
|𝐸𝑘
4|
𝑁
𝑘=1
                                                 (𝐵 − 1) 
I
Q
I
Q
4乗
4⊿θ
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Nは位相回転の算出時に平均化するシンボル数である．図 B.2.1では例として QPSK を
示したが，これは M値の PSKでも使用することができる．2値偏移変調（Binary phase 
shift keying）では 2乗処理となり，8 PSK では 8乗処理となり，式(3-46)の除算の項がそ
れぞれ 1/2，1/8と変化する．本アルゴリズムは簡易な実装で実現でき，またフィードバ
ックループを含まないフィードフォーワードな処理であるため，実装上非常に都合が良
い． 
 
B.3 サイクルスリップ  
ここでは，Viterbi-Viterbiアルゴリズムでは避けられないサイクルスリップ，または位
相スリップについて述べる．Viterbi-Viterbi アルゴリズムは，アンラップ処理を行うこと
からサイクルスリップが生じる．サイクルスリップは，補償するための位相が 90°ホッ
プしてしまう現象であり，一度その現象が発生すると，信号のフレームが終了するか，
もう一度サイクルスリップが発生して元のシンボル配置に戻るまでエラーが発生し続
けることとなり，受信信号の復調特性に壊滅的な影響を与える．サイクルスリップが発
生する条件は，QPSK を例に考えると，図 B.3.1 のような状況である．先程，アンラッ
プ処理では，位相を滑らかにつなぐ処理をすると述べたが，より具体的には，位相のつ
なぎ目で位相に±2πを加算して，位相変化が π以下となる位相がより正しいという選択
をする．図に示すように ASE（Amplified spontaneous emission），レーザの位相雑音 ，そ
して非線形光学効果などの影響によって位相に大きな変動が生じることがある．この時，
アンラップ処理は，正しい位相ではなく，2π位相が異なる誤った位相を選択してしまう． 
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図 B.3.1 サイクルスリップ発生時の位相情報 
 
そのため，コンスタレーション上では，2π/4＝π/2 の位相回転が生じる．図 B.3.2に
サイクルスリップが発生した時の QPSK コンスタレーションにおけるビット割当例を
示す．図にあるように，本来のビット割当から 45°だけ回転したビット割当として，受
信シンボルを復号する必要がある．しかしながら，サイクルスリップが生じてもコン
スタレーション上においては希望とする形状となっているため，いつ発生したのかが
不明である．また，発生するとエラーが続くことになるため，その発生確率には BER
よりも低い値が求められる．サイクルスリップを避けるためには，伝統的には差動符
号化が用いられていたが[10, 11]，誤りが生じると必ず 2 bit間違ってしまう点が嫌われ
て，パイロットシンボル[12, 13]の使用が普及してきている． 
 
 
t
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誤った位相
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図 B.3.2 サイクルスリップ発生時の各シンボルへのビット割当例（QPSK） 
 
 
この Viterbi-Viterbi アルゴリズムを初段の位相補償として，複数の位相補償ステージを
組み合わせた方式を 64 QAM に適用した報告がされている[8]．始めのステージでは，
64 QAM のコンスタレーションのうち，位相が 45°であるシンボルのみを用いて，次の
ステージでは 45°に近いシンボルのみを用いる．最後は，最尤位相推定をすることで，
多値 QAM においても，フィードフォーワード処理が可能で簡易な Viterbi-Viterbi アル
ゴリズムの利用を可能としている． 
 
B.4 Blind phase searchアルゴリズム 
フィードフォーワード処理ができる位相補償技術として，Blind phase search（BPS）が
提案されている．図 B.4.1 に BPSのブロック図を示す．時間領域の適応等化された受信
信号𝑌𝑘は，複数のパスに分けられて，B種類の位相を付加する位相付加ブロックへ入力
される．このブロックでは，以下の式(B-2)で表すようにテスト位相𝜙𝑏が与えられる．こ
こで，bは，0から B-1の正数である． 
 
𝜙𝑏 =
𝑏
𝐵
∗
𝜋
2
,    𝑏 ∈ {0, 1, … , 𝐵 − 1}                                   (𝐵 − 2) 
 
I
Q
I
Q
10
11 01
00 11
01 00
10
各象限に対応
するbitが回転
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位相回転が与えられた信号は閾値判定器へ入力されて，最も近いコンスタレーションに
仮判定される．その後，仮判定された信号と受信信号との差の絶対値|𝑑𝑘,𝑏|
2
が，式(B-3)
のように算出される． 
 
|𝑑𝑘,𝑏|
2
= |𝑌𝑘 𝑒𝑥𝑝(𝑖𝜙) − ?̂?𝑘,𝑏|                                             (B − 3) 
 
ここで，?̂?𝑘,𝑏は受信信号𝑌𝑘に位相回転を与えられた信号成分である．位相雑音を低減す
るために，|𝑑𝑘,𝑏|
2
は，2N+1 シンボルに渡り平均化される． 
 
sk,b = ∑ |𝑑𝑘−𝑛,𝑏|
2
𝑁
𝑛=−𝑁
                                                 (𝐵 − 4) 
 
ここで，𝑠𝑘,𝑏は，𝜙𝑏という位相回転が適用された時の受信信号と仮判定値との平均誤差
である．最小値選択ブロックでは，𝑠𝑘,𝑏が最も小さくなるブロックを選択する．それに
従い，MUX部では，対応する?̂?𝑘,𝑏を選択する．BPSはブロックの数，つまりテストする
位相の数を増やせば増やすほど位相補償精度が高まる．しかしながら，多値度が増大す
るにしたがい，テストする位相の数を増やす必要があり，計算規模が膨らむ点が課題で
ある． 
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図 B.4.1 BPSブロック図 
 
 
B.5 最尤位相推定 
 ここで，本研究で採用した最尤位相推定について説明する．最尤位相推定は他の位
相補償技術に比べて良い補償性能が得られるが，最尤位相推定へ入力する信号は，仮
判定が誤らないように，ほとんどコンスタレーションの位置になる程度に位相雑音が
抑えられている必要がある．そのため，テスト位相の種類を減らした BPS を位相雑音
補償の初段の粗推定として使用して，精推定として最尤位相推定を採用する報告があ
る[14]．本研究では，光領域において相当程度位相雑音が抑えられているため，残留
する位相雑音補償のために，最尤位相推定を使用した．式(B-5)に最尤位相推定で得ら
れる参照位相を示す[15]． 
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𝑉(𝑘) = 𝑈−1(𝑘) ∑ 𝑟(𝑙)?̂?∗(𝑙)
𝑘−1
𝑙=𝑘−𝐿
                                  (𝐵 − 5) 
 
ここで，𝑉(𝑘)は参照位相，𝑈−1(𝑘)は規格化変数，𝑟(𝑙)は受信信号の複素電界， ?̂?(𝑙)は受
信信号を仮判定した複素電界である．𝑈(𝑘), 𝑟(𝑘)および𝑚(𝑘)は以下のように表せる． 
 
𝑈(𝑘) = ∑ |?̂?(𝑙)|2
𝑘−1
𝑙=𝑘−𝐿
 
𝑟(𝑘) = 𝑚(𝑘)𝑒𝑗𝜃(𝑘) + ?̃?(𝑘) 
𝑚(𝑘) ∈ {𝐶𝑖 = √𝐸𝑖(𝑘) 𝑒𝑥𝑝(𝑖𝜙𝑖(𝑘))}                                    (B − 6) 
 
𝐶𝑖は送信信号のコンスタレーションの集合，𝐸𝑖 , 𝜙𝑖は各コンスタレーションにおける電
界および位相情報である．?̃?は ASE 等の雑音であり，𝜃はレーザなどを起因とする位相
雑音成分である．これらを式(B-5)に代入する． 
 
𝑉(𝑘) = 𝑈−1(𝑘) ∑ (|𝑚(𝑙)|𝑒𝑖𝜙(𝑙)𝑒𝑖𝜃(𝑙) + ?̃?(𝑙))
𝑘−1
𝑙=𝑘−𝐿
 ⋅ (|𝑚(𝑙)|𝑒−𝑖𝜙𝑖(𝑙)) 
           = 𝑈−1(𝑘)𝐿|𝑚(𝑘)|2𝑒𝑖(𝜙(𝑘)+𝜃(𝑘))𝑒−𝑖𝜙(𝑘) 
= 𝑒𝜃(𝑘)                                                                                                             (𝐵 − 7) 
 
ここで，雑音?̃?は加法性ガウス雑音であると仮定したため平均値は 0 である．以上のよ
うに𝑉(𝑘)は位相雑音成分を抽出する．算出された参照位相は，受信信号𝑟(𝑘)に対して，
𝑉∗(𝑘)が位相補償として適用される．図 B.5.1 に最尤位相推定における位相補償の様子
を示す．受信シンボルは，はじめは仮判定点つまり理想のコンスタレーション位置から
ずれているが，V∗を適用することにより，𝜃成分が除去されて，正しい位相を得ること
が出来ている． 
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図 B.5.1 最尤位相推定における位相補償 
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